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요 약 문

1. 과제명 : 준마이크로파대 RFIC 일체형 패치 안테나
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4. 계획 대 진도

가. 월별 추진 내용

세 부 내 용 연구자
월 별 추 진 계 획

비고
3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

< RF IC 개발 >

마이크로파 소자의

선형성 해석

ADS를 이용한 회로설계

및 시뮬레이션 검증

증폭기 제작 및 특성 측정

증폭기회로 최적화

안테나와 RF회로부 일체화

최적 연결 기법 연구

김창우

한규환

한석용



세 부 내 용 연구자
월 별 추 진 계 획

비고
3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

< 칩 안테나 개발 >

칩구조 및 급전라인 구조

결정

안테나 설계 및 시뮬레이션

제작 및 특성 측정

< RF IC 일체형 칩 안테나

개발 >

일체형 칩 안테나 제작 및

측정

커플링손실 최소화

보고서 작성

김창우

이범선

최원규

분기별 수행진도 (% ) 10 40 70 100

나. 세부 과제별 추진사항

추진계획 추진내용
달성도

(%)
비고

<RFIC 개발>

가. 마이크로파 소자의

선형성 해석

PHEMT의 비선형 등가회로

모델링 완료
100

나. ADS를 이용한 회로 설계

및 시뮬레이션 검증

저잡음증폭기 및 전력증폭기

회로 설계 및 시뮬레이션 완료
100

다. 증폭기제작 및 특성측정 시험 제작 및 특성 측정 100

라. 증폭기회로 최적화 시험 제작후 회로 수정 보완 100



추진계획 추진내용
달성도

(%)
비고

<칩 안테나 개발>

가. 칩 구조 및 급전 라인

구조 결정

Meander line의 파라미터 변화

에 따른 특성 변화 연구

실제 단말기 Mock- up 구조에

서 안테나 특성에 영향을 주는

요소 연구

100

나. 안테나 설계 및 시뮬레이션

정교한 수동부품 및 매칭구조

물(3차원)의 정확한 해석을 위

한 EM 시뮬레이션 기법을

이용한 고주파 특성 해석

100

다. 제작 및 특성 측정
세라믹을 이용한 meander

line 칩 안테나 제작 및 측정
100

< RF IC 일체형 칩 안테나 개발>

가. 일체형 칩 안테나 제작 및

측정

듀플렉서와 적층구조를 이용

한 칩 안테나 제작 및 무향

실에서 안테나 방사패턴 측정

100

나. 커플링 손실 최소화

안테나와 RFIC의 정합 조정

에 의한 손실 최소화

일체화 했을 때, 급전 구조별

장·단점 분석

100

5. 연구 결과

가. 준마이크로파대역 RF IC 및 칩 안테나 시제품 제작 및 특성 측정 결과

1) 전력 PHEMT를 이용한 2단 하이브리드 전력증폭기 특성

주 파 수 대 역 1920 - 1980 MHz

출 력 전 력(P 1 - d B ) 25.4 dBm

선 형 이 득 21 dB

전 력 부 가 효 율 22%

OIP 3 36 dBm

2) 저잡음 PHEM T를 이용한 2단 저잡음증폭기 특성



주 파 수 대 역 2110 - 2170 MHz

잡 음 지 수 1.5 dB

선 형 이 득 28.5 dB

이득 평탄도 ±1 dB

출 력 전 력(P 1 - d B ) 10 dBm

OIP 3 20 dBm

3) RF IC 일체형 칩 안테나 시제품 제작 및 특성 측정 결과

주 파 수 대 역

(10 dB 반사손실)

1910 - 2050 MHz (송신)

2030 - 2250 MHz (수신)

이 득 약 1.5 dBi
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6. 기대효과

1) 차세대 이동통신 단말기의 소형화, 경량화, 저가격화에 기여

2) RF front - end와 일체화된 안테나 제작기술의 기반 확보

3) IMT - 2000 단말기 분야의 국가 경쟁력 확보

7. 기자재 사용 내역

시설장비명 사용내용 보유현황 비고

ADS RF회로 설계 1set

HFSS 안테나 설계 1set

Work Station RFIC회로 시뮬레이션 및 설계 3대

PC 안테나 시뮬레이션 및 설계 3대

신호발생기 RFIC 특성 측정용 3대

잡음지수미터 LNA 특성 측정용 1대

네트워크분석기 S파라미터 측정용 1대

스펙트럼분석기 스펙트럼 측정용 3대

전 력 계 Power Amp전력 특성 측정용 2대

전계강도측정기 안테나 특성 측정용 1대



S U M M A RY

1 . Obje c t iv e an d Im port an c e of R e s e arch

T he International M obile T elecom munication (IM T - 2000) is

represent ative of the 3rd gener ation of digit al m obile comm unication

sy stem s current ly being developed. Enabling technologies for these

sy stem s include high per form ance Radio F requency (RF ) com ponent s ,

such as antenn a and integr ated circuit (RF IC) chip set s . H andset

term inals (cellu lar phones ) are the highest - volum e applications existing

today . Univer s al dem ands on handset s exist for sm all size, light

w eight , and higher levels of integr ation , independent of the types of

com m ercial applications and oper ating frequencies . T he use of

multi- layer substr ate in a hybrid m icrow ave IC from or built as part

of a m onolithic m icrow ave IC structure seem s m ost adequ ate to

achieve the sm all size and high integr ation . In a com pact RF

com ponent , integr ation of the antenna w ith RF IC ' s (pow er amplifier s

and low - noise am plifier ) is a very attr active possibility to reduce size

and w eight of the handset s for IM T - 2000 sy stem s .

In this research , the intern al chip antenn a, pow er amplifier s , and low

noise am plifier s have been developed for the integr ation chip antenn a

w ith RF IC ' s .

2 . Cont en t s an d S c ope o f R e s e arch

A . Design and fabrication of RF IC ' s (pow er amplifier and

low noise amplifier )

P ar am eter extr action for equivalent circuit elem ent s of

microw ave tr ansistor s

Linear and non - linear an aly sis of m icrow ave tr an sistor s

Circuit design of pow er amplifier s and low - noise amplifier s



using a non linear RF circuit s imu lator (Libr a of HP - EE sof)

F abrication of hybrid pow er amplifier s and low noise amplifier s

RF ch ar acterization for the fabricated pow er am plifier s and

low noise amplifier s

Design goals

< Pow er Am plifier >

Frequency Band 1920 - 1980 M Hz

Output Pow er (P 1 - d B ) 27 dBm

Liniear Gain 25 dB

Pow e A dded E fficiency 40%

Intercept Point of IM 3

(OIP 3 )
40 dBm

< Low Noise Amplifier >

F requency Band 2110 - 2170 M Hz

Liniear Gain 30 dB

Noise F igure 1.5 dB

Intercept Point of IM 3

(OIP 3 )
10 dBm

B . Design and fabrication of a compact dielectr ic chip antenna w ith

microstr ip feeding and coplan ar feeding

P ar am eter study of m eander lines

T hree - dim ensional an aly sis of high frequency char acterist ics

using EM sim ulation for the under st anding of elabor ate passive

devices and m atched structures



Research of antenna property in real m ock - up structures

Research of the m erit s and dem erit s of feeding structure such

as coplan ar and microstr ip feeding s

Design goal

F requency B and
1920 - 1980 M Hz (T x )

2110 - 2170 M Hz (Rx )

Bandw idth Rate 3% for both of T x and Rx

C. F abrication and char acterization of an integr ation chip antenna

w ith RF IC ' s

Research of impedance m atching betw een an antenn a and

RF IC ' s u sing m ulti- layer feeding line and a duplexer

Research of m inim izing techniques in coupling loss of a

integr ation chip antenna

3 . R e s e arch R e s u lt s

A . Per form ance of a prototype PHEM T hybrid pow er am plifier for

handset s of IM T - 2000

F requency B and 1920- 1980 M Hz

Output Pow er 25.4 dBm

Linear Gain 21 dB

Pow er A dded E fficiency 22%

OIP 3 36 dBm



B . Per form ance of a prototype PHEM T hybrid low noise amplifier

for handset s of IM T - 2000

Frequency Band 2110- 2170 M Hz

Noise F igure 1.5 dB

Linear Gain 29 dB

OIP 3 20 dBm

C. Per form ance of a prototype coplan ar excited internal chip

antenna for IM T - 2000

Frequency Band
T x : 1910 - 2050 MHz (7%)

Rx : 2030 - 2250 MHz (10.3%)

Gain about 1.5 dBi

Radiation pattern of the on ly chip antenna is different from that

of integr ated antenna . T his result seem s to be due to the

different current distr ibution on ground plane

4 . A pplic at ion s an d E x pe c t ed Con tribution

Autom otive r adar , IT S sy stem , m ilit ary sy stem application s .

Low - cost packaging technology

Basic technology for active antennas for m icrow ave and

millim eterw ave bands
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제 1 장 서 론

21세기의 정보통신서비스의 목표는 언제, 어디서나, 누구와도, 어떠한 서비스

든 통신이 가능하게 하는 것이다. 따라서 기존의 다양한 유선망과 무선망, 전화

망과 데이터망으로 혼재된 통신망은 제한 없는 서비스의 연속성과 무제한의 정

보전달 능력을 갖는 단말기의 이동성을 함께 제공하는 단일망 개념으로 통합될

것이다.

유선망이 일반전화망(PSNT )과 종합정보통신망(ISDN)을 거쳐 비동기전송방식

(AT M)의 광대역 종합정보통신망(B- ISDN)으로 발전함에 따라 무선이동망도 음성

급 서비스 위주의 디지털 휴대폰과 개인휴대통신(PDS)을 거쳐 고속데이터, 패킷,

영상 등의 멀티미디어 서비스를 지원할 수 있는 차세대 이동 통신망 (International

Mobile T elecommunication)으로 진화할 것이다. 이러한 IMT - 2000망은 사용자 정보

대역폭의 가변성과 핸드오버 등 효율적인 이동성 처리를 위해 무선부분의 각종 소요기

술 개발과 더불어 ATM 전달모드의 도입이 필요하며 유선과 동등한 API(Application

Program Interface)를 사용하면서 단말기의 이동성을 제공할 것이다.

IMT - 2000망 구조는 고정망에서 제공하는 수준의 서비스를 이동망에서도 제

공함을 목표로 하고있으므로 이용자 요구에 따라 서비스를 신속하고 경제적으

로 제공하기 위한 목적으로 하부망의 종류에 무관하게 서비스가 가능하도록 설

계된 차세대지능망(AIN : Advanced Intelligent Network )을 기반으로 설계되고

있으며, 서비스 목표는 단일 단말기로 가능한 국제로밍 서비스와 육상, 해상, 항

공 등 전방위 이동통신 서비스외에 멀티미디어 서비스등을 제공하는 것으로 정

의되고 있다. 향후 정보통신은 유무선 통합 및 멀티미디어화의 진전에 따른 이

용자 단말기의 다기능 복합화로 정보, 통신, 방송 서비스간의 경쟁이 본격화해

경제적인 IMT - 2000망의 구축을 통한 국가 경쟁력 확보 및 국민의 편익 제고가

중요한 이슈가 될 것이다.

IMT - 2000용 주파수 대역이 포함된 준마이크로파대역(1∼3 GHz)은 PCS,

GPS, WLL, MMDS, GMPCS, WLAN등 가장 많이 사용되는 무선통신대역으로

이 대역에서의 RF 모듈의 일체화 기술은 무선통신시스템의 핵심요소 기술이라

는 점이 우리에게 시사하는 바는 크다고 할 수 있다. 이미 선진 각국의 이동

통신 업체들의 국내 시장에 대한 공격적인 마케팅을 통한 적극적인 진출이 가



시화되고 있으며, 최근에 전개되고 있는 일련의 이동 통신 시장의 급격한 발달

과 더불어 고품질 서비스를 만족시키기 위한 초고주파 소자의 고속화, 고집적

화, 경량화 및 저가격화에 대한 관심 및 연구가 증대되고 있기에, 국내 무선통

신시장에서의 기술 우위를 통한 경쟁력 확보는 국가적 차원에서 시급한 현안으

로 대두되고 있다. 이러한 의미에서 준 마이크로파 대역에서의 송수신 RFIC 일

체형 칩 안테나 제작의 설계 및 제작 능력의 확보는 매우 의미 있는 일이라 할

수 있다.

즉, 칩 안테나의 성능향상 연구를 통한 고성능 소형 안테나 개발과 RFIC 기

술을 이용한 준미이크로파대 전력증폭기, 저잡음증폭기의 설계/제작 연구를 통

한 기존 기술 보완과 신기술 개발 및 일체화 기술 확보를 통한 RFIC 일체형

칩 안테나 개발은 국가 경쟁력 향상과 더불어 산업체로의 기술 이전을 통하여

국내 업계의 차세대 이동 통신의 연구 개발 수준을 한 단계 높임으로써 국내

산업 발전에 기여할 수 있다.

본 보고서에서는 차세대 이동통신(IMT - 2000) 단말기용 RFIC 일체형 칩 안테

나 개발에 대한 내용을 기술하고 있다. 이를 부분적으로 보면 제 2 장에서는

meander line을 이용한 칩 안테나의 설계/제작/측정에 대하여, 제 3 장에서는

송신단의 전력증폭기 설계/제작/측정에 대하여 설명하고 있다. 제 4 장에서는

수신단의 저잡음증폭기의 설계/제작/측정에 대한 내용을 설명하고 있으며, 제 5

장에서는 일체형 패턴 관련 내용을 설명하고 있다. 마지막으로 제 6 장에서는

제작된 각 부분과 일체형 안테나의 측정결과에 대해 설명하고 있다.



제 2 장 M e ander line을 이용한 칩 안테나

본 장에서는 준마이크로파대를 이용하는 IMT - 2000의 단말기에 사용될 내장

형 RFIC 일체형 칩 안테나의 설계에 관해 서술하였다. IMT - 2000 송수신 주파

수 대역인 1920∼1980 MHz(3%), 2110∼2170 MHz(3%)를 만족하는 단말기 내

장형 칩 안테나 설계가 주요 목표이다.

먼저 제 1 절에서 칩 안테나의 기본 이론인 유전체 공진기 안테나를 설명하였

고, 제 2 절에서는 Meander line을 이용한 내장형 칩 안테나 설계에 관해 설명하

였으며, 그리고, 제 3 절에서는 첨소화 및 광대역화 방안에 대해서 설명하였다.

제 1 절 칩 안테나의 기본 이론

1 . 유전체 공진기 안테나 (D ie le c tric Re s on ator A n tenn a ) 연구

유전체 공진기는 유용한 안테나로 사용 가능하다[1]. 유전체 공진기를 사용한

안테나는 크기가 작고, 구조가 간단하며, 높은 방사효율을 갖는다[2]. 또,

MIC와의 호환성 우수 및 거의 모든 전송선로에 대해서 급전이 용이한 점 외

에 다른 공진 모드를 사용하여 방사패턴을 제어할 수 있다는 장점이 있다.

이러한 장점으로 인해 구, 실린더, 육면체 등의 모양을 갖는 유전체 공진기

안테나에 관한 많은 연구가 진행되고 있다. 구 모양의 공진기 안테나에는 항

상 모드 degeneracy가 존재하고[3], 실린더 모양의 공진기 안테나는 하이브리

드 모드가 존재하지만[4], 육면체 공진기 안테나는 세 면의 크기와 급전 위치

를 적절히 선택함으로서 모드 degeneracy를 피할 수 있다. 공진기 안테나의

크기는 ( r)
- 1/ 2에 비례하는 관계에 있으며, r이 커지면, 대역폭이 작아지

는 특성을 갖는다. 육면체 공진기 안테나의 대역폭은 종횡비에 의해서도 변

하므로 대역폭 제어에도 유리하다.



<그림 2- 1> 유전체 공진기 안테나 급전방법

(개구결합 급전방식 및 동축선로 급전방식)

2 . 유전체 공진기 안테나의 방사패턴 및 공진체 내부의 필드분포

소스가 없는 영역에서 전기 포텐셜 와 자기 포텐셜 m에 의한 일반적인

전자기파의 표현식은 식 (2- 1a), (2- 1b)와 같다[9].

E = ▽(▽· ) + k 2 - j ▽× m - - - (2- 1a)

H = j ▽× + ▽(▽· m ) + k 2
m - - - (2- 1b)

<그림 1- 1>과 같은 급전구조로부터 식 (2- 2)과 같은 z방향으로의 자기 포텐셜을

갖는 TE z
111모드를 여기 시킬 수 있다.

m z = A cos (k xx ) cos ( k y y) cos ( k z z ) - - - - - - (2- 2)

자기 포텐셜 m z와 식(2- 1)를 이용하여 각 방향으로의 필드를 다음과 같이

구할 수 있다.

H z = ( k 2
x + k 2

y )A cos (k xx ) cos ( k y y) cos (k z z ) - - - (2- 3a)

H x = ( k x k z )A s in (k xx ) cos ( k y y) s in (k z z ) - - (2- 3b)

H y = ( k y k z )A cos( k xx) s in ( k y y) s in (k z z ) - - (2- 3c)

E x = (j w k y )A cos (k xx ) s in ( k y y) cos (k z z ) - - (2- 3d)

E y = - (j w k x)A s in (k xx) cos ( k y y) cos (k z z ) - - (2- 3e)

E z = 0 - - - - - - - - - (2- 3f)

식 (2- 3)에서 A는 임의의 상수이고, k x , k y , k z는 각각 x , y , z 방향으로의



전파상수이고, 공진체 내부에는 식(2- 3)와 같은 필드들이 존재하지만, 식(2- 3

b)∼(2- 3e)와 같은 필드들은 공진체 내에서 서로 상쇄되는 방향으로 필드를 형

성하기 때문에, TE z
111모드에서는 H z (2- 3a)만이 방사에 주로 기여함을 알 수 있

다.

H x = ( k x k z )A s in (k xx ) cos ( k y y ) s in (k z z ) H y = ( k y k z )A cos( k xx ) s in ( k y y ) s in (k z z )

E x = ( j w k y )A cos (k xx ) s in ( k y y ) cos (k z z ) E y = - ( j w k x )A s in (k xx ) cos ( k y y ) cos (k z z )

H z = ( k 2
x + k 2

y )A cos (k xx ) cos ( k y y ) cos (k z z )



← 공진체 안테나 방사에 기여

<그림 2- 2> 이론에 의한 공진체 내부의 필드 구조

YZ , XY 평면에서의 E 필드 구조

YZ , XY 평면에서의 H 필드 구조



XZ 평면에서의 H필드(좌) E필드(우) 구조

<그림 2- 3> 시뮬레이터에 의한 공진체 내부의 필드 구조

<그림 2- 4>는 직육면체 공진체 안테나의 far field 방사 패턴을 보인 것인

데, 식 (2- 2)와 같은 자기 포텐셜에 의해 주로 방사패턴이 결정됨을 알 수 있

다.

<그림 2- 4> H평면에서 E (co- pol)와 E (cross- pol) (좌) ,

E평면에서 E (co- pol)와 E (cross- pol) (우)

3 . 유전체 공진기 안테나의 공진주파수 및 대역폭 추정 (D ie lectric

W av eg uide M ode l)

공진주파수와 임피던스 대역폭을 추정하기 위해서 Dielectric W aveguide



Model을 사용하였다. Dielectric W aveguide Model은 유전율 r > 38인 유전

체에서 6%∼8%의 오차가 있을 수 있다[5,6,7].

공진체의 표면 |x |=a/ 2와 |y |=b/ 2에서 자기벽 경계조건이 만족하므로 전파

상수 k x ,와 k y는 식 (2- 4)와 같이 얻을 수 있다.

k x =
a

; k y =
b

- - - - - - - - - - - - (2- 4)

Dielectric w aveguide model을 사용하여 전파상수 k z를 얻기 위해 식 (2- 5)

과 같은 초월방정식을 사용할 수 있다.

k z t an ( k z
d
2

) = ( r - 1)k 2
0 - k 2

z - - - - - - - (2- 5)

x , y , z 각 방향으로의 전파상수 k x , k y , k z는 식(2- 5)와 (2- 6)을 동시에 만족해

야 한 다.

k 2
x + k 2

y + k 2
z = rk

2
0 - - - - - - - - - - (2- 6)

식 (2- 6)에서 k 0는 공진 주파수에 의한 공기 중에서의 전파상수이다. <그림

2- 3>은 식 (2- 4), (2- 5), (2- 6)을 이용하여 TE z
111 모드에서 공진기의 종횡비 변

화에 따른 r bk 0 변화를 나타낸 그림이다. 그림 1에서 y축상의 유전체 높이를

b/ 2 = 5 mm로 고정시키고, x , z축상의 유전체 길이를 a와 d로 하였다. <그림

2- 5>에서는 x , y축을 각각 a/ b, d/ b로, z축을 r bk 0로 하였다. <그림 2- 5>를

통하여 여러 가지의 유전체 종횡비에 따른 공진 주파수를 구할 수 있고, 역으로

특정 공진 주파수를 얻기 위한 공진체 크기를 결정할 수 있다. 또, 특정 공진

주파수를 얻을 수 있는 공진체 크기는 여러 개가 있음을 알 수 있다[8,10,11].



<그림 2- 5> 공진체 종횡비에 따른 TE z
111모드의 r bk 0 ( z축은 r bk 0 )

<그림 2- 1>과 같은 구조의 DRA는 TE z
111에서 식(2- 7)과 같은 자기 모멘트

다이폴 p m과 같이 방사한다.

p m = -
j8A w 0 ( r - 1)

k x k y k z
s in (

k z d
2

) a z - - - - (2- 7)

p m에 의한 방사전력은 식(2- 8)과 같다.

P rad = 10k 4
0 | p m |

2
- - - - - - - - - - - (2- 8)



<그림 2- 6> 종횡비 변화에 따른 방사전력의 변화

<그림 2- 6>는 공진체의 상대유전율이 37.84이고, 높이가 b/ 2 = 5 mm로 일

정할 때 다른 종횡비 변화에 따른 방사전력의 변화를 보이고 있다. <그림 2- 6>

에서 크기 a가 일정할 때, d값의 증가할수록 방사전력이 증가함을 알 수 있고,

크기 a가 증가할 때, 방사전력이 작아졌다가 커짐을 볼 수 있다.

공진체에 저장된 평균 전기 에너지는 식(2- 9)와 같다.

We = 0 r abdA 2

32
( 1 +

s in k z d
k z d

) ( k 2
x + k 2

y ) - - - (2- 9)

<그림 2- 7>는 공진체의 상대유전율이 37.84이고, 높이가 b/ 2 = 5 mm로 일

정할 때 다른 종횡비 변화에 따른 공진체내에 저장된 평균 전기에너지 변화를

보이고 있다. <그림 2- 7>에서 크기 a가 일정할 때, d값의 증가할수록 저장된

평균 전기에너지가 증가함을 알 수 있고, 크기 a가 증가할 때, 저장된 평균 전

기에너지가 작아졌다가 커짐을 볼 수 있다.

식(2- 4)∼(2- 6)에서, 공진기의 크기와 모드가 결정되었을 때, r이 증가하면

DRA의 공진주파수는 일정한 값에 수렴하게 됨을 알 수 있다. r이 매우 크다

고 가정하면, DRA의 공진 주파수는 ( r ) - 1/ 2에 비례하게 된다[식(6)]. DRA의

Q rad는 식(10)과 같이 나타낼 수 있다.

Q rad = 2w 0 We / P rad ( e r)
3/ 2 - - - - - (2- 10)

또, 대역폭은 식(11)과 같이 나타낼 수 있다.



B W= VS WR - 1
Q VS WR

- - - - - - - - - - (2- 11)

<그림 2- 7> 종횡비 변화에 따른 축적된 평균 전기에너지의 변화

<그림 2- 8> 종횡비 변화에 따른 방사 Q의 변화

<그림 2- 8>은 공진체의 상대유전율이 37.84이고, 높이가 b/ 2 = 5 mm로 일

정할 때 다른 종횡비의 변화에 따른 Q rad의 변화를 보이고 있다. <그림 2- 8>

에서 크기 a와 d값이 증가할수록 Q rad이 증가하다가 감소함을 알 수 있다.

<그림 2- 9>은 공진체의 상대유전율이 37.48이고, 높이가 b/ 2 = 5 mm로 일

정할 때 다른 종횡비의 변화에 따른 공진기 안테나의 임피던스 대역폭 변화를

보이고 있다. <그림 2- 7>은 공진체 내에 축적된 평균 전기에너지와 공진체의

Q rad 및 방사전력을 이용하여 얻은 임피던스 대역폭이다. <그림 2- 9>에서 크

기 a가 일정할 때, d값의 증가할수록 임피던스 대역폭이 감소하다가 증가함을



알 수 있다.

<그림 2- 9> 종횡비 변화에 따른 대역폭 변화

4 . 이론값 , 시뮬레이션값 및 측정값 비교

공진기 안테나의 공진 주파수와 임피던스 대역폭을 추정하는데 사용한

Dielectric w aveguide model의 정확도를 검증하기 위해서 이론에 의한 근사값,

HF SS를 이용한 시뮬레이션값 및 측정값을 서로 비교하였다. <표 2- 1>은 유전

율 37.84일 때, 3.78 GHz에서 공진하는 3개의 공진체 크기를 선택하여, 근사값

과 시뮬레이션값을 비교한 표이다.

a b/ 2 d
Resonant frequency Impedance bandwidth
DWM Simulation DWM Simulation

18 mm 5 mm 5 mm 3.78 GHz 3.66 GHz 1.8% 2.7%

11 mm 5 mm 9 mm 3.78 GHz 3.68 GHz 1.4% 3.3%

9 mm 5 mm 20 mm 3.78 GHz 3.7 GHz 1.9% 2.7%

<표 2- 1> 공진 주파수와 임피던스 대역폭의 근사값과 시뮬레이션값 비교

( r =37.84 )

공진 주파수는 이론과 시뮬레이션 결과가 거의 일치하나 임피던스 대역폭은

이론값이 대체로 적은 결과를 보였다. 이론 대역폭은 순수 공진체에 의한 대역

폭이지만 실험값은 급전 구조와 관련된 대역폭이기 때문에 다소 차이가 있다.



<그림 2- 10>는 유전체의 상대 유전율이 90일 때, 특정 공진주파수와 Q rad에

대한 등고선을 나타내고 있다. 공진주파수 2 GHz와 2.5 GHz에 대한 등고선을

나타내고, Q rad는 110∼160까지의 등고선을 공진체의 종횡비 평면상에 그린 것

이다. <그림 2- 14>와 같은 방법을 이용하면, 공진체의 공진주파수와 대역폭을

쉽게 확인할 수 있고, 역으로 설계하고자 하는 공진주파수와 대역폭을 갖는 공

진체의 종횡비를 쉽게 얻을 수 있다. <표 2- 3∼5>는 <그림 2- 10>에서 구분

(a)∼(c)의 종횡비를 갖는 공진체가 개구결합 급전되었을 때, 공진주파수와 임피

던스 대역폭의 근사값, 시뮬레이션값 및 측정값을 서로 비교한 표이다. 구분

(a)∼(c)는 크기 a와 d가 같은 공진체이다.

<그림 2- 10> 종횡비 평면에 있어서의 특정 공진주파수와 Q rad에 대한 등고선

( r =90 )



a b/ 2 d
Reson ant fr equ ency Im pedan ce ban dw idth

DW M Sim ulat ion m easure DW M Sim ulat ion m ea sure

(a ) 10mm 5m m 10m m
2.5GHz

(6.2% error )
2.354GH z 2.73GHz 0.39%

2.35- 2.358

(0.33% )

2.72- 2.74

(0.7% )

(b ) 15mm 5m m 15m m
2.06GH z

(7.4% error )
1.918GH z 2.13GHz 0.45%

1.913- 1.924

(0.6% )

2.12- 2.136

(0.7% )

(c ) 20mm 5m m 20m m
1.87GH z

(10.6%error )
1.69GH z 1.555GH z 0.58%

1.682- 1.695

(0.8% )

1.55- 1.56

(0.6% )

<표 2- 2> 샘플 (a)- (c)에 대한 근사값, 시뮬레이션값 및 측정값 비교

(개구결합급전)

<표 2- 2>에서 볼 수 있듯이 공진주파수값은 시뮬레이션값에 대해 약 8%이

내의 오차를 보이고 있다. 실험 대역폭은 급전구조와 관련될 수 있기 때문에 이

론값과 다를 수 있다.

a b/ 2 d
Resonant frequency Impedance bandwidth

DWM Simulation DWM Simulation

(d) 10 mm 5 mm 5 mm
2.9 GHz

(4.6% error )
3.04 GHz 0.4%.

0.65%

(3.03- 3.05 GHz)

(e) 15 mm 5 mm 5 mm
2.54 GHz

(5.9% error )
2.7 GHz 0.46%

1%

(2.68- 2.71 GHz)

(f) 20 mm 5 mm 5 mm
2.4 GHz

(7.6% error )
2.6 GHz 0.54%

0.7%

(2.51- 2.69 GHz)

<표 2- 3> 샘플 (d)- (f)에 대한 근사값, 시뮬레이션값 및 측정값 비교

(동축선로급전)

<표 2- 3>은 그림 10에서 구분 (d)∼(f)의 종횡비를 갖는 공진체가 동축선로 급

전되었을 때, 공진 주파수와 임피던스 대역폭의 근사값과 시뮬레이션값을 서로

비교한 표이다. 구분 (d)∼(f)는 크기 d가 일정할 때, 크기 a가 변하는 공진체들

이다. <표 2- 3>은 공진주파수 근사값이 약 5% 이내의 오차를 보이고 있음을

알 수 있다.



a b/ 2 d
Resonant frequency Impedance bandwidth

DWM Simulation DWM Simulation

(g ) 10 mm 5 mm 25 mm
2 GHz

(3% error )
1.94 GHz 0.61%

0.5%

(1.935- 1.945 GHz)

(h ) 12 mm 5 mm 20 mm
2 GHz

(2.3% error )
1.954 GHz 0.51%

0.6%

(1.948- 1.96 GHz)

(i) 15 mm 5 mm 17 mm
2 GHz

(7% error )
1.868 GHz 0.48%

0.7%

(1.862- 1.875 GHz)

(j ) 20 mm 5 mm 15 mm
2 GHz

(8% error )
1.85 GHz 0.51%

1.1%

(1.84- 1.86 GHz)

(k ) 25 mm 5 mm 14.1 mm
2 GHz

(10% error )
1.818 GHz 0.6%

0.7%

(1.81- 1.827 GHz)

<표 2- 4> 2 GHz 등고선상의 종횡비 ( r =90 )

<표 2- 4>는 <그림 2- 10>에서 종횡비에 따라 2 GHz를 얻을 수 있는 등고선

상에서 5개의 종횡비를 선택하여 시뮬레이션값과 비교한 결과이다. 공진주파수

근사값과 시뮬레이션값은 약 6% 이내의 오차를 보이고 있다.

제 2 절 M e an der lin e을 이용한 내장형 칩 안테나 설계

1 . M e an der lin e 연구

co- planar 급전방식을 이용한 meander line 칩 안테나를 제안하였다. 여러

가지 파라미터를 변화시키면서, 그에 대한 영향을 분석하였다. 이러한 분석

은 meander line을 이용한 칩 안테나를 설계하는데 있어서 유용한 정보가 될

것이다. 또한, 보다 첨소화될 수 있는 방안을 제시하여, 제안된 칩 안테나를

단말기 내장형으로 사용하는데 유리하게 하였다. 칩 안테나의 방사패턴은 다

이폴 안테나와 유사하고 이득은 1 ∼ 2 dBi 사이이며, 대역폭은 반사손실 10

dB를 기준으로 7% 이상의 광대역이다. 제안된 칩 안테나의 구조해석은

HFSS 상용 프로그램을 사용하였다.

전 세계적으로 Cellular 및 PCS 이동 통신 가입자가 폭발적인 증가 추세에



있고, 현재 표준화가 막바지에 이른 차세대 무선통신 시스템 IMT - 2000 서비

스 시장도 급격히 성장될 것으로 예상된다. 현재 이러한 단말기에 부착된 안

테나는 거의 Whip/ Helical 조합형으로 돌출부를 형성하고 있다. 이러한 돌출

부는 단말기 전체 부피 증가의 원인이 되고, 미관상 좋지 않으며, 파손 우려

가 있다. 따라서, 본 논문에서는 meander line을 이용한 내장형 칩 안테나를

제안하여 이러한 문제점들을 해결하였다. 종래의 패치안테나 소형화 방안에

는 패치의 모양을 적절히하여 전기적 길이를 증가시키거나, 고유전율의 유전

체를 사용하는 등 여러 가지 방법이 있으나, meader line에 의한 첨소화 방

안을 제안한다. meander line을 이용한 칩 안테나의 여러 파라미터를 변화시

키면서, 그에 대한 영향을 분석하였으며, IMT - 2000 송수신 대역에서 사용

가능한 단말기 내장형 칩 안테나를 설계하였다.

2 . M e an der lin e 칩 안테나의 기본 구조

meander line 칩 안테나의 기본 구조는 <그림 2- 11>과 같다.

<그림 2- 11> 급전선과 meander 칩 안테나 구조(정면도)

co- planar 급전구조는 유전율 10.2 , 두께 0.79 mm인 기판이 사용되었으며,

급전선 특성 임피던스는 약 50 Ω이다. meander line이 있는 칩 안테나의 유

전율은 9.8 이다. 정합은 주로 meander line의 길이, 급전선과 meander line

의 접합부등을 조작하여 얻었다. meander line 칩 안테나의 방사패턴은



meander line상의 전류분포에 의해 결정된다. meander line 상에서 z 방향으

로 흐르는 전류는 모두 같은 방향으로 흐르기 때문에, E- plane의 동일 편파

방사에 기여한다. 그래서, z 방향을 향하고 있는 다이폴과 같은 방사패턴을

갖는다. 반면에 y 방향으로 흐르는 전류는 인접해 있는 전류 방향과 반대 방

향으로 흐르기 때문에 칩 안테나의 방사패턴에는 크게 기여하지 못 한다. <

그림 2- 12>는 급전부와 칩 안테나 부분의 세부크기를 나태내고, <그림

2- 13>은 meander line의 파라미터 연구를 위한 변수를 보이고 있다. 중심주

파수 1.95 GHz를 기준으로 하면, λ 0 / e = 66 mm 이며, meander line

의 총 길이는 66.4 mm (1λ)이고, 방사패턴에 기여하는 z 방향 성분의 길이

는 17.2 mm (0.26λ) 이다[12,13,14].

<그림 2- 12> 급전부와 칩 안테나의 세부 크기



<그림 2- 13> meander line 파라미터 연구를 위한 변수

<그림 2- 14> (좌)는 그림 3에서 W = 4 mm, P = 3.3 mm, Q = 1 mm 일

때, meander line 상단에 덮어지는 유전체 두께 H" 변화에 따른 반사계수이

다. <그림 2- 14> (우)는 유전체 두께 H" 변화에 따른 스미스챠트 궤적이다.

<표 2- 5>에서는 "H" 변화에 따른 공진 주파수와 대역폭을 보이고 있다.

구분 공진주파수 대 역 폭

H =0 mm 1.95 GHz 1.88 ∼ 2.02 GHz (7.2%)

H =1 mm 1.85 GHz 1.78 ∼ 1.92 GHz (7.6%)

H =2 mm 1.79 GHz 1.73 ∼ 1.86 GHz (7.3%)

H =3 mm 1.76 GHz 1.70 ∼ 1.82 GHz (6.8%)

<표 2- 5> . 유전체 높이 H" 변화에 따른 공진 주파수

유전체의 높이가 높아지면, meander line 주위의 유효 유전율이 증가하고,

따라서 공진 주파수는 낮아진다.



<그림 2- 14> 유전체 두께 H"의 변화에 따른 반사계수(좌) , 스미스챠트

궤적(우)

<그림 2- 15> (좌)는 <그림 1- 13>에서 H = 0 mm, P = 3.3 mm, Q = 1 mm

일 때, 유전체 폭 W " 변화에 따른 반사계수이다. <그림 2- 15> (우)는 유전

체 폭 W " 변화에 따른 스미스챠트 궤적이다. <표 2- 6>에서는 "W" 변화에

따른 공진주파수와 대역폭을 나타내고 있다.

구분 공진주파수 대 역 폭

W =4 mm 1.95 GHz 1.88 ∼ 2.02 GHz (7.2 %)

W =5 mm 1.91 GHz 1.84 ∼ 1.98 GHz (7.3 %)

W =6 mm 1.87 GHz 1.80 ∼ 1.94 GHz (7.5 %)

W =8 mm 1.86 GHz 1.81 ∼ 1.93 GHz (6.6 %)

<표 2- 6> 유전체 폭 W" 변화에 따른 공진 주파수



<그림 2- 15> 유전체 폭 W "의 변화에 따른 반사계수(좌) ,

스미스챠트 궤적(우)

유전체 폭 W =0.6 mm까지는 유효 유전율을 크게 하여 공진 주파수는 낮아

지지만, W =0.6 mm 이상에서는 공진 주파수가 크게 변하지 않는다.

<그림 2- 16> (좌)는 그림 13에서 W =4 mm, H=0 mm, P =3.3 mm, Q=1 mm

로 고정시키고, meander line의 폭이 0.2 mm에서 0.5 mm까지 변할 때, 반사

계수이다. <그림 2- 16> (우)는 meander line 폭 변화에 따른 스미스챠트 궤적

이다. <표 2- 7>은 이 때의 공진 주파수와 대역폭이다.

구분 공진주파수 대 역 폭

0.2 mm 1.83 GHz 1.76 ∼ 1.89 GHz (7.1%)

0.3 mm 1.95 GHz 1.88 ∼ 2.02 GHz (7.2%)

0.4 mm 2.05 GHz 1.96 ∼ 2.13 GHz (8.3%)

0.5 mm 2.15 GHz 2.07 ∼ 2.24 GHz (7.9%)

<표 2- 7> . Meander line 폭 변화에 따른 공진 주파수



<그림 2- 16> meander line 폭 변화에 따른 반사계수(좌) , 스미스챠트 궤적(우)

칩 안테나의 크기가 일정할 때, meander line의 폭이 두꺼워지면 공진 주파수는

높은 쪽으로 이동한다.

<그림 2- 17> (좌)는 <그림 2- 13>에서 meander line 간격 Q"가 0.8 mm에

서 1.2 mm까지 변할 때, 반사계수의 변화이다. 이 때, meander line의 전체

길이는 고정시켰다. <그림 2- 17> (우)는 meander line 간격 Q" 변화에 따른

스미스챠트 궤적이고, <표 2- 4>는 이 때의 공진 주파수와 대역폭이다.

구분 공진주파수 대 역 폭

Q=0.8 mm 2.15 GHz

Q=0.9 mm 1.95 GHz 1.88 ∼ 2.01 GHz (6.6%)

Q=1 mm 1.96 GHz 1.88 ∼ 2.02 GHz (7.2%)

Q=1.1 mm 1.89 GHz 1.81 ∼ 1.95 GHz (7.4%)

Q=1.2 mm 1.83 GHz 1.75 ∼ 1.91 GHz (8.7%)

<표 2- 8> Meander line 간격 Q" 변화에 따른 공진 주파수



<그림 2- 17> meander line 간격 Q" 변화에 따른 반사계수(좌) ,

스미스챠트 궤적(우)

<표 2- 4>와 <그림 2- 17>은 meander line 간격이 넓어질수록 주파수는 낮아지

면서, 대역폭이 넓어지고, 간격이 좁으면 방사저항이 작아지는 효과가 있음을 보이

고 있다.

제 3 절 첨소화와 광대역화

전 장에서는 17.5 × 4 ×1 mm 3 크기의 칩 안테나가 중심 주파수 1.95 GHz,

대역폭 7.2%(1.88∼2.02 GHz)을 갖도록 설계되었다. 본 장에서는 칩 안테나

후면에 반사판을 사용하여 크기를 34% 줄였고 (11.5 × 4 × 1 mm3 ), 적층

의 meander line을 사용하여 대역폭이 1.93 ∼ 2.16 GHz (230 MHz:11.2%)

인 칩 안테나를 설계하였다.

1 . 반사판을 이용한 m e an der lin e 칩 안테나

설계된 칩 안테나는 그림 18와 같다. <그림 2- 11>의 칩 안테나는 전체 meander

line 길이가 42.4 mm (0.64λ) 이고, z 방향만의 길이는 14.2 mm (0.21λ) 이다.

또, 1.91∼2.05 GHz (140 MHz:7%)의 대역폭을 갖는다.



<그림 2- 18> 반사판을 이용한 meander line 칩 안테나

2 . 적층의 m e an der lin e을 이용한 칩 안테나

설계된 칩 안테나는 <그림 2- 19>과 같다. <그림 2- 18>에서 설계된

meander line을 적층으로 사용한 것인데, 1.93∼2.16 GHz (230 MHz:11.2%)의

대역폭을 갖는다.

<그림 2- 19> 적층의 meander line을 이용한 칩 안테나



<그림 2- 20>은 단층과 적층구조의 대역폭 비교한 것이다.

<그림 2- 20> 단층과 적층구조의 대역폭 비교

<그림 2- 21>은 Meander line 칩 안테나의 far field 방사 패턴을 보인 것인

데, 다이폴 안테나와 방사패턴이 유사함을 볼 수 있다.

<그림 2- 21> Φ=0°에서 E (co- pol)와 E (cross - pol) (좌) ,

Φ=90°에서 E (co- pol)와 E (cross- pol) (우)



3 . 설계 결과

<표 2- 9>는 설계 목표와 최종 설계 결과를 보이고 있다.

평가항목

(주요성능
Spec1 ) )

단위

전체항목

에서

차지하는

비중2) (%)

세계최고 수준,
보유국/보유기
업

( / )

개발목표치 중간 개발 결과

성능수준 최종
단층

적층
송신 수신

1.반사손실
대역폭

MHz 25 %
55 MHz

(일본/무라타)

50- 100

MHz

1.91∼2.05 GHz

(140MHz:7%)

2.03∼2.25 GHz

(220MHz:10.3%)

1.93∼2.16 GHz

(230 MHz:

11.2%)

2. 이 득 dB 20 % - 1 1 1.5 1.5 1.5

3.방사패턴 15 % 무지향성 하트형태 무지향성 무지향성 무지향성

4. 크 기 mm 25 % 8 x 5 x 2.5
12 x 8 x

4
11.5 x 4 x 1 10.3 x 4 x 1 11.5 x 4 x 2

5. 중 량 g 15 % 0.3 0.5

<표 2- 9> 설계 목표와 최종 설계 결과

제 4 절 안테나 측정 결과

본 절에서는 제 3 절에서 설계한 IMT - 2000 단말기용 내장형 칩 안테나를 제

작하였으며, Ansoft HF SS 모의실험 결과와 비교하였다.

각각의 칩 안테나는 IMT - 2000 단말기 송신용, 수신용 및 송수신 전대역에서

사용 가능하도록 설계되었다. 각각의 안테나는 재연성을 확인하기 위해

meander line과 급전부의 soldering의 양을 다르게 하여, 두 개씩 제작을 하였

다. 측정 자료표에서는 soldering이 두꺼운 것을“T hick”로, soldering이 가는

것을“T hin”으로 표시하였다.

1 . 제작된 칩 안테나의 임피던스 대역폭

<그림 2- 22>과 <표 2- 10>은 제작된 칩 안테나의 임피던스 대역폭에 대한

모의 실험값과 측정값을 비교하였다. <그림 2- 22>의 안테나는 반사판을 사용하



지 않고, IMT - 2000 송신대역에서 사용 가능하도록 설계된 안테나이다.

<그림 2- 22> IMT - 2000 송신대역에 설계된 안테나 (No reflector)

Simulation
Measurement

T hick T hin

BW
1.84 - 2.01 GHz

(170 MHz: 8.8 %)

1.85 - 2.04 GHz

(190 MHz: 9.8 %)

1.84 - 2.02 GHz

(180 MHz: 9.3 %)

<표 2- 10> IMT - 2000 송신대역에 설계된 안테나의 임피던스 대역폭 비교표

(No reflector)

<그림 2- 23>와 <표 2- 11>의 안테나는 반사판을 사용하고, IMT - 2000 송신

대역에서 사용 가능하도록 설계된 안테나이다.

<그림 2- 23> IMT - 2000 송신대역에 설계된 안테나 (Using reflector)



Simulation
Measurement

T hick T hin

BW
1.74 - 2 GHz

(260 MHz:13.9%)

1.89 - 2.29 GHz

(400 MHz:19.1%)

1.93 - 2.31 GHz

(380 MHz:17.9%)

<표 2- 11> IMT - 2000 송신대역에 설계된 안테나의 임피던스 대역폭 비교표

(Using reflector )

<그림 2- 24>와 <표 2- 12>의 안테나는 반사판을 사용하고, IMT - 2000 송신

대역에서 사용 가능하도록 설계된 안테나이다.

<그림 2- 24> IMT - 2000 수신대역에 설계된 안테나 (Using reflector)

Simulation
Measurement

T hick T hin

BW
1.9 - 2.25 GHz

(350 MHz:16.9%)

2.22 - 2.39 GHz

(170 MHz:7.4%)

2.23 - 2.42 GHz

(190 MHz:8.2%)

<표 2- 12> IMT - 2000 수신대역에 설계된 안테나의 임피던스 대역폭 비교표

(Using reflector )

<그림 2- 25>와 <표 2- 13>의 안테나는 반사판을 사용하고, IMT - 2000 송수

신 전대역에서 사용 가능하도록 설계된 안테나이다.



<그림 2- 25> IMT - 2000 송수신 전대역에 설계된 안테나 (Using reflector)

Simulation
Measurement

T hick T hin

BW
1.89 - 2.23 GHz

(340 MHz:16.5%)

2 - 2.34 GHz

(340 MHz:15.7%)

2.05 - 2.14 GHz(90 MHz)

2.21 - 2.37 GHz(160 MHz)

<표 2- 13> IMT - 2000 송수신 전대역에 설계된 안테나의 임피던스 대역폭 비교표

(Using reflector )

2 . 제작된 칩 안테나의 방사패턴

<그림 2- 26>은 칩 안테나를 Microstrip line으로 급전했을 때, H- plane에서의

Co- pol 방사패턴이다. <그림 2- 27>은 Co- planar로 급전했을 때, H- plane과

E - plane에서의 방사패턴을 보이고 있다. H- plane에서는 등방성 방사패턴을,

E - plane에서는 다이폴과 같은 방사패턴을 보여야 하지만, 접지면의 전류분포 영

향으로 다소 일그러짐이 존재한다.



<그림 2- 26> Microstrip line으로 급전했을 때, H-plane 방사패턴 (Co- pol)

(a)



(b)

<그림 2- 27> Co- planar로 급전했을 때, H- plane(a)과 E- plane(b)에서의 방사패턴

(Co- pol)



제 3 장 RF IC 일체형 안테나용 2단 전력증폭기

설계 및 제작

차세대 이동통신(IMT - 2000) 단말기용 RFIC 일체형 안테나에 사용할 전력증폭

기를 Excellics Semiconductor社에서 제작된 HEMT (모델명 : EPA480C- 100F)를 이용

하여 설계하였다. 전력증폭기의 설계 목표치는 <표 3- 1>과 같다.

표 3- 1> RFIC 일체형 안테나용 전력증폭기의 설계목표치

<표 3- 1>의 설계 목표치에서 요구하는 선형성과 효율을 만족하는 전력증폭

기를 설계하기 위해서 본 연구에서는 증폭기가 AB급으로 동작하도록 트랜지스

터의 동작점을 설정하였고, 충분한 전력이득 위하여 다단(multi- stage) 증폭회로

구성을 채택하였다. 다단으로 구성된 전력증폭기는 전력이득을 최대화한 이득증

폭기를 전단에 두고 고효율과 고출력전력을 위한 전력증폭기를 후단에 둔 2단

전력증폭기로 설계하였다.

능동회로를 설계할 때 가장 신중히 결정해야하는 것은 적절한 능동소자의 선

택이다. 능동회로의 성능은 사용하고자 하는 소자에 의해 결정되기 때문에 설계

목표치를 고려한 능동소자의 선택은 매우 중요하다. 소자를 선택한 후에는 시뮬

레이션을 위한 등가회로 모델의 파라미터를 추출하여야 한다. 일반적으로 소자

제작사로부터 소신호 등가회로 모델은 제공받을 수 있지만, 대신호 등가회로 모

델은 그렇지 않은 경우가 많다. 전력증폭기와 같이 대신호 동작을 요구하는 회

로를 설계할 경우에는 트랜지스터의 대신호 특성이 중요하기 때문에 대신호 등

가회로 모델이 필요하다. 그러나 본 연구에서는 트랜지스터의 제작사로부터 대

신호 등가회로 모델을 제공받지 못하였기 때문에 소신호 등가회로 모델과[15]



DC 특성, 여러 바이어스 조건에서의 S 파라미터를 바탕으로 대신호 등가회로

모델의 파라미터를 추출하였다. HP- EEsof 社의 비선형 RF회로 시뮬레이터인

Libra를 이용하여, 실측정 S 파라미터를 기초로 한 fitting 법으로 정확하게 모

델링 하였고 이 대신호 등가회로 모델을 이용하여 이득증폭기와 전력증폭기를

설계하였다.

제 1 절 P ow er HE M T의 등가회로 모델링

1 . HEM T 소자의 특징

본 연구에서 사용한 능동소자는 Excellics社에서 제작된 HEMT (모델명 :

EPA480C- 100F)를 사용하였다. EPA480C- 100F은 세라믹으로 패키징 되어있으며, 0.5

× 240 μm2인 게이트가 20개의 finger (전체 게이트 사이즈 = 0.5 × 4800 μm2)로

구성되어 있다. <그림 3- 1>에는 HEMT의 칩 모양과 패키지 모양을 보이고 있으며

<그림 3- 1> (c)에서는 이 HEMT의 전류-전압 특성을 보이고 있다.

(a) HEMT 칩의 평면도 (b ) 패키지화 된 HEMT



(c) Power HEMT (EPA 480C- 100F )의 전류-전압특성

<그림 3- 1> Power HEMT 칩과 패키지, 전류-전압특성

2 . HEM T의 대신호 등가회로 모델

전력증폭기에 사용되는 전력 트랜지스터(power tr ansistor )는 고출력전력과

고효율 특성을 얻기 위해 비선형 동작을 하게 된다. 그러므로 트랜지스터의 비

선형 동작을 나타낼 수 있는 대신호 등가회로 모델 즉, 비선형 등가회로 모델이

있어야 전력증폭기의 설계가 가능하다. 소신호 등가회로 모델이 오옴의 법칙을

만족하는 선형회로 모델인데 반해서 대신호 등가회로 모델은 전류가 전압의 이

차이상인 고차함수가 되는 비선형 특성을 나타내는 모델이라고 할 수 있다. 일

반적으로 대신호 등가회로 모델은 여러 개의 다이오드와 수동소자, 전류원 등으

로 구성되어 있고, 소신호 등가회로 모델과는 달리 비선형 특성들을 고려하기

때문에 파라미터 추출과정은 더욱 복잡하고 어렵다.

GaAs FET , HEMT의 경우, HBT (Heterojunction Bipolar T r ansistor )보다는

대신호 등가회로 모델이 잘 정립되어 있어서 기존에 제시되어 있는 것을 사용

하기로 하였다. GaAs FET 계열의 비선형 모델에는 Curtice- cubic 모델,

Curtice- quadratic 모델, St atz- Pucel 모델, T riquint - own 모델, Materka-

Kacprzak 모델 등의 해석적 모델과 HP Root 모델 등의 T able- based 모델 등

이 있는데[16], 본 연구에서는 매우 간단하면서도 정확한 DC 특성과 게이트-소

오스, 게이트-드레인 전하를 단일의 게이트 전하로 고려하여 분석한 여타 모델

과는 달리 게이트-소오스, 게이트-드레인 전하를 각각 분류하여 분석을 하여

더욱 정확한 AC 특성을 갖는 Statz- Pucel 모델을 이용하여 본 연구에서 사용한



HEMT를 모델링하였다.

St atz- Pucel 모델은 일반적으로 DC 특성을 나타내는 방정식과 전하축적소자

와 관련된 AC 방정식으로 구성되어 있는데 이것에 대해서 참고문헌[17]의 내용

을 참조하여 알아보면 다음과 같다.

가 . D C 방정식

최근 대략적으로 근사화시킨 드레인 전류에 관한 방정식은 다음과 같다.

I d = ( Vg s - V T ) 2 ( 1 + V d s) t anh ( V ds) - - - - - (3- 1)

: 상호컨덕턴스 (transconductance)와 관련된 파라미터

: 드레인 컨덕던스(drain conductance)와 관련된 파라미터

: 드레인 전류가 포화가 되는 전압을 결정하는 변수

유의할 점은 각각의 동일한 드레인-소오스 전압에서 드레인 전류가 포화가

된다는 것이다. 이것은 기존의 JFET와 MOSFET 모델과 다른 점이며, 채널에

서 각각의 게이트-소오스 전압에 대해 동일한 전압(VD S = ES A T×L, L은 채널길

이)에서 기준 전계(E S A T )에 도달하기 때문이다. 일정하게 도핑된 채널에서의 포

화전류는 근사적으로 다음과 같이 나타낼 수 있다.

I ds = Z V sa t 2 qN d ( ( - V T + VB ) - ( - V g s + V B ) ) - - (3- 2)

Z : 채널폭

VB : 게이트 접합의 접촉전위 (built - in potential)

식(3- 2)의 첫 번째 항은 드레인 포화전류가 VT에서 공간전하영역의 높이에

비례함을 나타내며, 그렇기 때문에 게이트 밑 도핑된 영역의 두께에 비례함을

나타낸다. 두 번째 항은 VG S가 인가되었을 때, 드레인 포화전류가 공간전하영역

의 높이에 비례함을 나타낸다. 결과적으로 식(3- 2)는 드레인 포화전류가 공핍되

지 않은 채널의 높이에 비례한다. 단, 식(3- 2)는 모든 캐리어가 포화속도로 이동

한다는 가정하에 유도된 것이다.

게이트 전압이 핀치오프가 되는 지점에서의 전류 방정식은 이차함수의 성격

을 갖는 방정식으로 나타낼 수 있다.

I ds ( V g s - V T ) 2 - - - (3- 3)



이 방정식은 기존의 JFET (Junction Field Effect T r ansistor ) 모델에서 제시된

것이다. 이 전류식은 단지 VG S - VT = 0 일 경우에만 타당하다. 즉, 이 영역외

에서 동작할 경우에는 식(3- 2)를 통해서 나타내는 것이 더욱 정확하다. 식(3- 2)

를 좀 더 실제적으로 나타내기 위해서 다음의 경험식을 유도하였다.

I d s =
( V g s - V T ) 2

1 + b ( V g s - V T )
- - - - - - (3- 4)

실제적인 소자의 경우, 불순물의 확산 또는 이온 주입 과정에서 발생하는 도

핑된 꼬리부분(tail) 때문에 채널과 버퍼의 인터페이스에서 경사형 천이를 갖는

상태가 된다. 이럴 경우에는 매우 복잡하게 되는데, 실제적인 도핑상태는 더욱

경사적인 ID S - VG S 관계를 나타내므로 경험적인 표현식(3- 4)의 와 b 값을 상황

에 맞게 조절하여 실제의 트랜지스터의 특성과 동일한 특성을 나타낼 수 있다.

b의 값은 기생 소오스/드레인 저항이 없는 순수한 트랜지스터 베어칩에 대한

것이다. 측정치로부터 실제 베어칩의 것을 추출하고자 할 때에는 기생성분들의

값이 불확실하므로 b의 값은 이런 불확실성을 반영하게 된다. 그러나 식(3- 4)에

서는 이것을 무시할 수 있고, 그렇기 때문에 기생저항 성분을 추출하지 못하는

경우에 더욱 정확하게 추출할 수가 있다.

식(3- 1)에서 tanh 함수를 볼 수가 있는데 이것을 계산하기 위해서는 상당한

계산시간을 소비한다. St atz- Pucel 모델에서는 간단한 다항식 P의 형태로 포화

이전의 tanh 함수를 근사화시켰다.

P = 1 - ( 1 -
VD S

n
) n , n = 2 또는 3 - - - (3- 5)

포화영역(VD S >n/ )에서는 tanh 함수가 1이 된다. 다항식에서 VD S = 0일 때의

기울기는 이고 이것은 tanh ( VD S )의 기울기와 같다. 위의 내용을 토대로 정리

한 GaAs 모델에 대한 DC 방정식은 다음과 같다.

I ds =
( V g s - V T ) 2

1 + b( V g s - V T ) {1 - ( 1 -
VD S

3
) }( 1 + V D S ) - - - (3- 6a)

for 0 < VD S < 3/

I ds =
( V g s - V T ) 2

1 + b( V g s - V T )
( 1 + V D S ) for VD S > 3/ - - - (3- 6b)



나 . 소오스와 드레인 커패시턴스

소오스와 드레인 커패시턴스 모델은 기존의 여러 논문[18]- [21]에 게재되어

있다. GaAs 디바이스의 모델링시에 게이트-소오스 캐패시턴스는 대게 다이오드

모델로 나타낸다. 이 커패시턴스는 게이트-소오스간 전압에 의해서 결정되며,

게이트-소오스 커패시턴스보다 더 작은 게이트-드레인 커패시턴스를 나타낼 때

에도 다이오드를 이용하여 나타낸다.

실리콘과는 달리 GaAs에서는 캐리어 속도의 포화가 더 빨리 발생하므로 좀

더 복잡하다. Van der Ziel이라는 학자는 캐리어 속도의 포화에 대한 영향을 고

려하지 않고 FET의 커패시턴스를 모델링하였다. 이 경우 CG S는 VD S의 함수로

서 일정하며, VG S의 함수로써 다이오드 커패시턴스 모델을 근사화시켜 나타내

었다. VD S = 0인 경우 CG D는 CG S와 같은 값을 갖으며, VD S가 증가함에 따라 CG D

는 작아지고 채널의 드레인 쪽에 핀치오프가 발생할 때에는 0이 된다. 또한

Van der Ziel는 게이트와 트랜지스터의 나머지 부분사이의 전체 접합 커패시턴

스를 구하였다. 이 결과를 이용하여 게이트-소오스, 게이트-드레인 전위에 대한

전체 게이트 전하의 부분 미분값에 의해서 각각의 CG S와 CG D를 계산할 수 있

다. 결과적으로 포화 속도를 고려하였을 경우, 표현식은 포화가 발생함에 따라

Van der Ziel 모델보다 더욱 계단형으로 증가하며, VD S의 함수로써 거의 일정한

값을 갖게 된다. 이와 유사하게 게이트-드레인 커패시턴스는 작은 값으로 급격

하게 작아진 후 일정한 값을 취한다.

실제적인 디바이스의 커패시턴스를 계산하고자 할 때에는 우선적으로 게이트

-소오스, 게이트-드레인 전하를 각각 구분하여 계산하면 좀 더 정확하게 된다.

그러나 대게 VG S와 VD S의 함수인 단일의 게이트 전하로 놓고 분석하기 때문에,

각각의 전하를 구분하여 계산하기 위해서는 게이트 전하의 초기값을 결정하고

그 초기값을 바탕으로 각각의 전하를 계산할 수 있다. Statz- Pucel 모델에서는

전체 전하 QG S의 1/ 2이 되는 값을 초기값으로 결정하였다.

게이트-소오스 전하 QG S의 경우, 다음과 같이 표현할 수 있다.

Q g s = Q g ( V g s + Vg s , Vg d) - Q g ( V g s , V g d ) - - - (3- 7a)

이 수식에서 만약 동시에 VG S와 VD S가 △VG S , △VD S 만큼 변한다면, 두개의

VD S 값에 대한 평균을 취해 나타낼 수 있다. 즉,



Q g s = 1
2

( Q g ( V g s + Vg s , Vg d + V g d ) - Q g ( V g s , Vg d + V g d )

+ Q g ( V g s + V g s , V g d ) - Q g ( V g s , Vg d) ) - - - - - (3- 7b)

이와 유사하게 QG D에 대한 방정식은 다음과 같이 나타낼 수 있다.

Q g d = 1
2

( Q g ( V g s + Vg s , Vg d + V g d ) - Q g ( V g s , Vg d + V g d )

+ Q g ( V g s , Vg d + V g d ) - Q g ( V g s , Vg d) ) - - - - - - (3- 7c)

식(3- 7b)와 (3- 7c)는 비교적 정확하지만 근사화된 것이다. 그렇지만 전체 게

이트 전하 변화량은 정확하게 계산할 수 있다. 일반적인 경우, 동시에 전압 VG S

와 VG D가 변하기 때문에 식(3- 7b)와 (3- 7c)을 이용하여 계산한 게이트 전하의

전체 변화량 △Qg는 다음과 같다.

Q g = Q g s + Q g d

= Q g ( V g s + V g s , V g d + Vg d) - Q g ( Vg s , V g d ) - (3- 8)

위의 수식보다 좀 더 간단하게 나타내면, 정규 동작모드일 경우 게이트 아래

에 일정하게 도핑이 되어있는 트랜지스터의 게이트 전하량은 다음과 같이 나타

낼 수 있다.

Q g = 2 C g s0 VB ( 1 - 1 -
V g s

VB
) + C g d0 V g d - - - - (3- 9a)

위의 식은 Vd s > >0 또는 - Vg d > > - Vg s 의 경우이다. 식(3- 9a)에서, Cg s 0는 제로

바이어스일 경우의 게이트-소오스 커패시턴스이며, VB는 내부 접촉전위이며,

Cg d 0는 제로 바이어스에서의 게이트-드레인 커패시턴스이다. 전하는 VG S =0,

VG D =0일 때에 0으로 정규화되어 있고 정규동작모드일 경우 Vg s의 부호는 음수이

다.

반전모드(Vd s < < 0)인 경우에 대해서는 다른 방정식이 필요하다. 이것은 소오

스와 드레인의 역할이 서로 바뀌어 동작을 하기 때문이다. 식(3- 9a)와 유사하게

나타내면 다음과 같다.

Q g = 2 C g s0 VB ( 1 - 1 -
V g d

V B
) + C g d0 V g s - - - - (3- 9b)

위의 식은 Vd s < < 0 또는 - Vg d < < - Vg s 의 경우이다.

식(3- 9a)와 (3- 9b)간의 천이(tr ansition )는 VD S =0 또는 VG d =VG S일 때 발생한

다. 전압에 대해 Qg를 미분하면 게이트-소오스, 게이트-드레인 커패시턴스를 다



음과 같이 계산할 수 있는데, 정규동작모드의 경우는 다음과 같다.

C g s =
d Q g

d V g s
=

C g s0

1 -
V g s

V B

C g d =
d Q g

d V g d
= C g d0 - - - - - - (3- 10)

반전모드인 경우에는 다음과 같이 나타낼 수 있다.

C g s =
d Q g

d V g s
= C g d0

C g d =
d Q g

d V g d
=

C g s0

1 -
V g d

VB

식(3- 10)은 실제적인 트랜지스터와 동일하게 동작하도록 근사화되었으나,

Vd s =0 일때의 Cg s와 Cg d의 값을 볼 때 계단형 천이가 비물리적으로 나타내어질

경우 조금은 부정확하게 되며, 대수적으로 분석할 경우에 수렴하는데 어려움이

있다.

Vd s =0 근처에서 커패시턴스 값이 경사형 천이일 경우는 다음과 같이 분석할

수 있다.

우선 식(3- 9a)와 (3- 9b)는 다음과 같이 나타낼 수 있다.

Q◇ = 2 C g s0 V B ( 1 - 1 -
V ef f 1

V B
) + C g d0 V ef f 2 - - - (3- 11)

여기서 (- Ve ff 1)는 (- Vg s ) 또는 (- Vg d )의 값중에서 작은 값을 나타내며, (- Ve ff 2 )는

두 값중 더 큰 값을 나타낸다. 수학적으로 다음의 함수를 이용하여 두 변수값을

나타낼 수 있다.

V ef f 1 = 1
2 { Vg s + V g d + ( V g s - Vg d) 2 + 2 } - - (3- 12a)

V ef f 2 = 1
2 { Vg s + V g d - ( V g s - Vg d) 2 + 2 } - - (3- 12b)

이때 △=0이다. 만약 △이 zero가 아닌 경우엔 좀 더 부드러운 천이가 이루어진

다. 식(3- 11)을 미분하면 게이트-소오스, 게이트-드레인 커패시턴스를 계산할

수 있다.

C g s =
C g s0

1 -
V ef f 1

V B

1
2 {1 +

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + 2 }



+ C g d0
1
2 {1 -

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + 2 } - - - (3- 13a)

C g d =
C g s0

1 -
V ef f 1

V B

1
2 {1 -

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + 2 }

+ C g d0
1
2 {1 +

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + 2 } - - - (3- 13b)

위에서도 언급했지만, 만약 Vg s와 Vg d의 값이 서로 바뀐다해도 트랜지스터의 대

칭성을 만족하기 위해서 Qg의 값은 변하지 않는다. 식(3- 11)과 (3- 12)는 이 조

건을 만족한다.

천이폭 △의 치수는 전압이며, 수정 가능한 변수이다. 천이폭의 크기는 속도

가 포화에 도달하는 전압과 관련이 있다. 식(3- 2)와 (3- 6)에서 "VD S =1/ "는 드

레인 전류의 포화 시점을 나타낸다. 지금까지의 이론에 맞추어서 △=1/ 라는

경험식을 이용한다. 식(3- 13a)를 이용한 Cg s를 보면, 정규 동작모드에서는 게이

트-소오스 커패시턴스가 VG S에 의존하는 다이오드와 같은 커패시턴스 특성을

볼 수 있다. 반전모드에서는 게이트-소오스 커패시턴스가 Cg s 0로 접근함을 알

수 있다. 큰 커패시턴스에서 낮은 커패시턴스로의 천이영역 폭은 약 1/ 의 값을

갖는 것을 알 수 있다.

현재까지 나타낸 근사식에 큰 값의 정의 접합 전압을 공급하게 되면 비물리

적으로 무한대의 커패시턴스가 되거나 복소 커패시턴스가 된다. 식(3- 7)-

(3- 13)에서 볼 때, Ve f f 1가 양수가 되거나 VB와 같게 되어서 0 에 의해서 나누어

지거나 복소수가 되는것을 피하기 위해서 Ve ff 1의 값을 Vm a x로 제한한다. 이 값

은 접합 커패시턴스의 값을 제한한다. Vm a x 이상의 전압에 대해서는 커패시턴스

가 일정하게 된다. 이것은 Gummel- Poon 모델에 의해 제시된 것과 유사하다.

Vm a x이상이나 VB 근처의 전압에 대한 커패시턴스를 정의하기에 적합한 모델은

없다. 이 영역에서 좀더 정확하게 모델링하고자 한다면, 쇼트키장벽으로 된 게

이트와 PN 접합으로 된 게이트 사이에 구별을 해줄 필요가 있다. 쇼트키장벽

접합의 경우에는 소수 캐리어 주입과 관련된 비교적 큰 확산 커패시턴스가 나

타나지 않는다.

위에서 언급했듯이, Ve ff 1의 부호가 양수가 되거나 VB와 같게 되면 게이트-소

오스 커패시턴스는 무한대가 된다. Ve f f 1>Vm a x일 때 Qg에 대한 다음의 함수를

이용하여 커패시턴스를 일정하게 유지시킬 수 있다.



Q g = C g s0 {2 V B ( 1 - 1 -
V m a x

V B
) +

V ef f 1 - V m a x

1 -
V m a x

VB
}+ C g d0 V ef f 2

for Ve ff 1≥Vm a x - - - - - - (3- 14)

다 . 채널 핀치오프 상태후의 커패시턴스

FET가 핀치오프가 되면, 게이트-소오스 접합 커패시턴스는 작은 값으로 떨

어지며, 대게 공간전하영역 측면부의 커패시턴스에 의해 결정된다. 유사하게

Cg s를 0 으로 설정하게 되면 불연속이 발생하며, 시뮬레이션을 할 때에 수렴하

는데 어려움이 생긴다. 그렇기 때문에 우리는 식(3- 12), (3- 13)에서 이용한 부드

러운 내삽(법)을 이용한다. 따라서 Statz- Pucel 모델에서는 Vn e w를 이용하였는

데, 이 값은 핀치오프 이전에는 Ve ff 1와 같고, 핀치오프 이상에서는 VT와 같다.

즉, Vn e w는 (- Ve ff 1)와 (- VT )의 두 값중 더 작은 값을 선택하면 된다. 식(3- 12)를

적용하여 다음과 같이 Vn e w를 표현할 수 있다.

Vn e w = 1
2 { V ef f 1 + V T + ( V ef f 1 - V T ) 2 + 2 } - - (3- 15)

는 두 값들 사이에서 천이가 이루어지는 전압의 범위를 나타낸다. 식(3- 15)

를 식(3- 11)의 Ve ff 1에 대입하여 계산한 후 부분 미분을 통해서 게이트-소오스,

게이트-드레인 커패시턴스를 나타낼 수 있다.

C g s =
C g s0

1 - Vn e w
V B

1
2 {1 +

V ef f 1 - V T

( V ef f 1 - V T ) 2 + 2 }

* 1
2 {1 +

V g s - V g d

( Vg s - V g d ) 2 + ( 1 / ) 2 }
+ C g d0

1
2 {1 -

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + ( 1 / ) 2 } - - (3- 16)

C g d =
C g s0

1 - Vn e w
V B

1
2 {1 +

V ef f 1 - V T

( V ef f 1 - V T ) 2 + 2 }

* 1
2 {1 -

V g s - V g d

( Vg s - V g d ) 2 + ( 1 / ) 2 }



+ C g d0
1
2 {1 +

V g s - V g d

( V g s - V g d ) 2 + ( 1 / ) 2 } - - (3- 17)

유사하게 식(3- 14)에서 Ve f f 1에 식(3- 15)의 Vn e w를 대입하면 Ve ff 1>Vm a x일 때 Qg

에 대한 일정하게 유지하는 커패시턴스를 나타낼 수 있다.

VG S의 함수로써, 다양한 VD S의 값에 대해 식(3- 16)의 Cg s를 나타내면, 정규

동작모드에서는 Cg s는 VG S의 함수로써 다이오드와 같은 커패시턴스 모델을 따

르고 있고, VG S가 핀치오프 전압 VT에 접근함에 따라 Cg s는 전압범위( )내에서

급격하게 zero로 떨어지게 된다. 반전모드에서 Cg s는 소오스와 드레인의 역할이

바뀜에 따라 게이트-드레인 커패시턴스와 같이 동작하게 되며 이 범위에서 커

패시턴스의 값은 작게되고, VG S에 대한 의존성은 작게된다. 참고로 <그림 3- 6>

는 Statz- Pucel 모델의 회로도를 나타내고 있다[22].

<그림 3- 2> Statz- Pucel 모델 회로도

지금까지의 이론을 바탕으로 HEMT의 대신호 등가회로 모델을 이용하여 모

델 파라미터를 추출하였다.

우선 HEMT의 실측정 I- V 특성을 이용하여 모델링시에 사용할 바이어스 값

을 결정한다. 본 연구에서는 전력증폭기의 선형성과 효율을 고려하여 AB급으로

동작시킬 예정이므로 그에 해당하는 바이어스를 <그림 3- 2>를 참조하여 VG S =



- 0.9 V, VD S = 3 V로 결정하였다. 바이어스 값을 결정한 후, Statz- Pucel 모델

내의 DC 특성과 관련된 파라미터 값을 결정하기 위해서 실측정 DC 특성과

Statz- Pucel 모델의 이론을 이용하였고, 주파수에 대해 의존성이 없는 저항은

소신호 등가회로 모델의 값을 초기값으로 이용하였다. 이제 Statz- Pucel 모델내

의 AC 특성과 관련있는 파라미터 값을 추출하여야 하는데, 추출하는 방법에는

여러 가지가 있다. 여러 바이어스 조건에서 디바이스의 DC 및 AC 측정이 가능

한 경우 쉽게 결정할 수가 있지만, 본 연구에서는 위에서 언급한 Statz- Pucel

모델의 이론과 소신호 등가회로 모델 등을 이용하여 AC 특성 파라미터의 값을

추출하였다. 이렇게 해서 완성한 Statz- Pucel 모델은 패키지가 되어 있지 않은

베어칩(<그림 3- 1(a)> )을 나타내는 것이다. 그러나 본 연구에서 사용하는

HEMT는 세라믹으로 패키징이 된 것(<그림 3- 1(b)> )이므로 Statz- Pucel 모델

에 패키지 성분들에 대한 모델을 첨가하면 실제 소자와 동일하게 동작하는 대

신호 등가회로 모델이 완성되는 것이다.

패키지는 인덕터와 커패시턴스와 같은 수동소자로 나타낼 수 있으며, 이와 관

련된 파라미터의 값을 결정하는 것 역시 측정으로 결정하는 것이 가장 좋은 방

법이지만, 본 연구에서는 실제 패키지의 lead 선에 관한 정보 및 패키지 성분들

이 스미스챠트 상에서 트랜지스터의 S 파라미터에 미치는 영향들을 고려하여

각 파라미터 값을 결정하였다.

1차년도 과제에서 추출한 소신호 등가모델 파라미터와 대신호 비선형 모델

[23]을 실측정 S파라미터에 정확하게 fitting시켜 선형성 해석에 필요한 보다 정

확한 대신호 모델을 추출하였다. <그림 3- 3>는 <그림 3- 1> (b )의 패키지를 고

려한 HEMT의 등가회로 모델을 보이고 있다.



<그림 3- 3> HEMT의 대신호 등가회로 모델

<그림 3- 4>은 대신호 등가회로 모델을 이용하여 시뮬레이션한 전류-전압특

성이며, <그림 3- 5>는 실측정 S 파라미터와 대신호 등가회로 모델의 S 파라미

터를 비교한 것을 나타내고 있다. 바이어스조건은 VD S = 3 V, ID S = 140 mA이

다. <그림 3- 5>에서 본 연구의 주파수 대역(1.92∼1.98 GHz) 실제 HEMT의 S

파라미터와 정확하게 일치하고 있다. 이 등가회로 모델은 전력증폭기의 전력특

성과 선형특성 시뮬레이션에 이용될 것이다.

<그림 3- 4> 대신호 등가회로 모델로 시뮬레이션한

Power HEMT의 전류-전압특성



(a) 입·출력반사계수 S 1 1 및 S 2 2 (b ) 소신호 이득 S2 1 과 역전달계수S 12

<그림 3- 5> 1.9- 2.0 GHz 주파수대역에서 실측정 S 파라미터와 대신호

등가회로 모델의 S 파라미터 비교

제 2 절 대신호 등가회로 모델을 이용한 2단 전력증폭기 설계

1 . 전력증폭기 설계

앞에서 추출한 대신호 등가회로 모델을 이용하여 전력증폭기를 설계하였다.

본 연구에서의 설계 목표치의 선형성과 효율을 고려하여 동작점(ID S = 140 mA,

VG S = - 0.9 V, VD S = 3.0 V)을 결정하였다.

최대의 출력전력을 위하여 신호원측에서는 트랜지스터에 최대의 전력이 전

달되도록 공액(conjugate) 임피던스 정합을 해주고, 부하측에는 최대의 출력전

력을 부하에 전송할 수 있도록 그에 해당하는 임피던스 지점을 찾아 정합회로

를 설계하여야 한다. 설계이론의 자세한 설명은 1차년도 최종보고서[23]를 참조

하기 바라며, 이 부분은 생략한다. <그림 3- 6>에서는 설계된 PHEMT 2단 전력증폭

기의 회로도를 보이고 있다. 이 전력증폭기의 전단 회로는 주파수 대역 1.92- 1.98

GHz에서 선형이득이 17 dB 이상이며, 최대 출력전력은 26 dBm, 전력부가효율은

40 %를 얻고 있다. 후단증폭기는 고출력 전력을 얻기 이하여 전력정합(power

matching)을 수행하여, 20 dBm의 입력전력에 대해 31 dBm의 최대 출력전력을 얻고

있다.

위와 같은 특성을 갖는 2단의 증폭기를 단간정합(inter st age matching)회로



로 종속연결시킨 증폭기가 <그림 3- 6>의 회로이다. 이 증폭기는 비유전율이

10.2, 두께= 0.635 mm인 듀로이드(Duroid)기판을 사용하여 제작하며, 특성임피

던스가 50Ω인 폭 0.6 mm인 마이크로스트립선로를 이용하여 설계하였다. 또한

바이어스 라인은 입력단은 RF적으로는 개방상태로, DC적으로는 안정한 바이어스

를 공급해주기 위해서 저항을 사용하여 설계하였고, 출력단은 중심주파수 1.95

GHz의 λ/ 4에 해당하는 마이크로스트립 선로와 커패시터를 이용하여 Choke Coil

의 역할을 하도록 설계하였다.

<그림 3- 7>은 2단 전력증폭기의 소신호 특성을 보이고 있다. 1.92∼1.98

GHz 대역에서 소신호 이득 S2 1은 33 dB 이상이며, 대역평탄도는 ±1 dB를 보

이고 있다. 입력측 반사손실(return loss )는 1.95 GHz에서 최소 21 dB를 가지며,

1.92∼1.98 GHz 대역에서는 7 dB 이상인 특성을 보인다. 출력측 반사손실이 커

진 것은 출력측의 전력정합의 영향이다.

<그림 3- 8>는 2단 전력증폭기의 입·출력 전력 및 부가효율특성을 보이고

있으며, <그림 3- 9>은 대역특성을 보이고 있다. 1.95 GHz에서 입력 0 dBm인

경우 출력전력이 31 dBm과 38 %인 전력부가효율을 보이고 있다. <그림 3- 8>

에서 알 수 있듯이 입력전력이 0 dBm일 때 1.92- 1.98 GHz대역에서 출력전력은

29 dBm 이상이며, 이 때의 부가효율은 32 % 이상의 특성을 얻고 있다.

<그림 3- 10>는 two- tone 입력시 증폭기의 OIP3 (3차 상호변조교차점) 특성

을 보이고 있다. 이때의 출력전력 P 1 - d B는 one- tone 입력시보다 통상적으로 3

dB감소한다. 그림에서 알 수 있듯이 이 증폭기의 OIP3는 37 dBm으로 목표치보

다 3 dB정도 작은 값으로 앞으로 진행될 연구내용은 선형성 개선을 위한 회로

설계에 초점이 맞추어질 것이다.



<그림 3- 6> 2단 전력증폭기 회로

(a) 입·출력 반사계수 S 1 1 및 S2 2



(b ) 최대유능전력 Gmax와 소신호 이득S 2 1

<그림 3- 7> 2단 전력증폭기의 소신호 특성

<그림 3- 8> 2단 전력증폭기의 입·출력 전력특성 및 전력부가효율특성



<그림 3- 9> 2단 전력증폭기의 대역특성

<그림 3- 10> 2단 전력증폭기의 OIP3 특성.



제 3 절 전력증폭기 제작 및 측정

본 절에서는 제 2 절에서 설계한 전력증폭기를 기초로 PHEMT 전력증폭기를

제작하였으며, 제작된 전력증폭기의 측정결과와 시뮬레이션 결과를 비교 및 분

석하였다.

1 . 전력증폭기 제작

제작에 사용된 수동소자로는 삼성전기의 저항(1×0.5 mm 2 )과 시뮬레이션에서

이용한 Murata社의 커패시턴스(1×0.5 mm 2 )를 사용하였다. 기판은 유전율 10.2,

유전체 두께 = 0.635 mm, 동박 두께 = 0.0178 mm인 로저스社의 듀로이드를

사용하였다.

<그림 3- 11>은 제작을 위한 2단 전력증폭기의 최적화된 패턴 레이아웃과

실제 제작된 2단 전력증폭기이다. <그림 3- 11 (a)>는 제작된 2단 전력증폭기의

패턴 레이아웃이며, <그림 3- 11 (b ),(c)>는 회로에 사용된 마이크로스트립 선로

의 길이와 사용된 수동소자의 크기를 나타낸다. <그림 3- 12>는 제작된 2단 전

력증폭기를 보이고 있다. 회로크기는 측정을 위한 패드의 영향으로 1.5 × 2.4

cm 2 이며 패드를 제거하였을 때는 1×2 cm 2 이다.

(a) 2단 전력증폭기의 패턴 레이아웃



라인번호 길이(mm ) 폭(mm ) 특성임피던스(Ω)

L1 4 0.6 50
L2 2.3 0.6 50
L3 1.4 0.6 50
L4 2.4 0.6 50
L5 5.6 0.6 50
L6 11.4 0.6 50
B1 6 0.6 50
B2 6 0.6 50
B3 13 0.3 75
B4 13 0.3 75

(b ) 마이크로스트립 선로의 길이

소자번호 크기(pF ) 소자번호 크기(Ω)
C1 30 R1 500
C2 3 R2 2.5k
C3 1000 R3 2.7k
C4 3 R4 500
C5 3
C6 1000
C7 1000
C8 1000
C9 2

C10 30

(c) 소자의 크기

<그림 3- 11> 패턴 레이아웃과 각 소자의 크기



<그림 3- 12> 제작된 2단 전력증폭기

2 . RF 전력 측정계

전력증폭기의 전력특성을 측정하기 위해서는 기본적으로 네트워크 분석기와

전력미터가 필요하다. 네트워크 분석기는 RF 대역 이상의 주파수에서는 필수적

인 장비로 회로 및 소자의 S 파라미터를 측정하며, 전력미터로는 전력을 측정

한다. 이 장비 외에도 실제 전력 특성 측정시에는 매우 복잡한 설치를 요구하는

데 스펙트럼 관찰을 위한 스펙트럼 분석기, 잡음 측정을 위한 잡음미터, 여러

수동부품 등이 필요하다.

본 연구에서는 제작된 IMT - 2000 단말기용 2단 전력증폭기의 전력특성을 측

정하기 위하여 <그림 3- 13> (a), (b )같은 측정계를 구성하였다. 먼저 one- tone

test를 위하여 신호발생기 1대와 1쌍의 전력미터, 테스트 지그 등의 장비와

입·출력측의 방향성 결합기 등의 RF 부품등을 동축케이블로 연결하여 RF 전

력 측정계를 구성하였고, two- tone test를 위하여 신호발생기 2대, 방향성결합기

등을 추가한 RF 전력측정계<그림 3- 13(b )>를 구성하였다.



(a) one- tone test 측정계

(b ) two- tone test 측정계

<그림 3- 13> RF 전력 측정계

신호발생기에서 공급하는 주파수는 IMT - 2000 단말기용 전력증폭기의 상향주



파수(1.92 ∼ 1.98 GHz)이며, - 30 dBm부터 입력전력 레벨을 크게하여 입력전력

에 대한 출력전력을 측정하였다. 입력측의 방향성 결합기의 경우, 전력증폭기에

공급되는 신호의 전력을 정확히 측정하기 위해 전력미터를 연결하여 사용하며,

측정시 사용한 전력미터의 경우 30 dBm 이상의 신호는 포화특성으로 인해 감

지하지 못하므로 출력측에 감쇄기를 연결하여 - 20 dBm 감소된 출력신호의 전

력을 정확히 측정할 수 있다. 테스트 지그는 증폭기를 고정하기 위해 제작된 장

비이다.

<그림 3- 13>와 같은 RF 전력 측정계를 이용하여 2단 전력증폭기의 특성을

측정하기전에 RF 전력측정계의 손실을 측정하였으며, 입력전력의 변화에 대한

신호발생기와 테스트지그간의 손실, 테스트지그와 전력미터간의 손실을 <표

3- 2> , <표 3- 3>에 나타내었다.

신호발생기 입력 테스트지그 입력 손 실

- 20 d B - 20.65 d B 0.65 dB

- 10 d B - 10.57 d B 0.64 dB

0 dB - 0.66 dB 0.66 dB

5 dB 4.34 dB 0.66 dB

10 dB 9.31 dB 0.69 dB

평 균 0.66 dB

<표 3- 2> 입력전력에 대한 신호발생기와 테스트 지그간의 손실

테스트지그 출력 전력미터 손 실

0 dB - 21.17 d B 20.51 dB

5 dB - 16.24 d B 20.58 dB

10 dB - 11.23 d B 20.54 dB

평 균 20.54 dB

<표 3- 3> 테스트 지그와 전력미터간 손실 (감쇄기 20 dB 포함)

<표 3- 2>는 사용주파수대의 중심주파수인 1.95 GHz에서 측정한 결과로 입력



전력의 변화에 대한 신호발생기와 테스트지그간의 손실이 평균 0.66 dB임을 알

수 있다. 따라서 실제 입력되는 전력에 0.66 dB를 더해준 값이 실제 회로에 공

급되는 전력이 된다. <표 3- 3>은 출력단의 손실을 측정한 것으로써, 20 dB 감

쇄기의 값을 포함한 평균 20.54 dB의 손실을 얻었다. 따라서 출력 전력의 값에

20.54 dB를 더해준 값이 정확한 출력 전력이 된다. 다음절에 기술되는 측정값은

위와 같은 교정법을 적용하여 교정한 값이다.

3 . 측정 결과

HP社의 Network Analyzer (8510C)와 Power meter를 이용하여 2단 전력증

폭기의 특성을 측정하였다. 바이어스 조건은 VG S = - 0.8 V, VD S = 3 V이다.

<그림 3- 14∼16>은 IMT - 2000의 상향주파수 대역(1.92- 1.98 GHz)에서 측정한

2단 전력증폭기의 소신호 특성이다.

선형이득은 사용주파수 대역에서 21 dB 이상의 값을 얻었다. 대역에서 500

MHz 정도 이격된 지점에서 정합되어 28 dB의 선형이득을 보이고 있으며, 입력

손실이 시뮬레이션보다 큰 결과를 <그림 3- 16>에서 보이고 있다.

<그림 3- 14> 2단 전력증폭기의 선형이득



<그림 3- 15> 2단 전력증폭기의 S2 2

<그림 3- 16> 2단 전력증폭기의 S 1 1

<그림 3- 17∼19>은 2단 전력증폭기의 입ㆍ출력 전력 특성을 나타낸다. 25.4

dBm (P 1d B )이상의 출력전력을 얻었으며, 21 dB 이상의 전력이득과 22% 이상의

전력부가효율을 얻었다. <그림 3- 20>는 대역특성을 나타내며, 본 연구의 목표

주파수 대역인 1.92- 1.98 GHz 대역에서 5 dBm 입력전력 공급시 25.4 dBm 이

상의 출력전력을 얻고있다



.

<그림 3- 17> 2단 전력증폭기의 입·출력 전력 특성 (@ 1.92 GHz)

<그림 3- 18> 2단 전력증폭기의 입·출력 전력 특성 (@ 1.95 GHz)



<그림 3- 19> 2단 전력증폭기의 입·출력 전력 특성 (@ 1.98 GHz)

<그림 3- 20> 2단 전력증폭기의 대역특성



<그림 3- 21> 2단 전력증폭기의 OIP3 특성

전력증폭기의 선형성을 측정하기 위하여 two- tone test를 실행하였다. <그림

3- 13> (b )의 측정계와 같이 2대의 신호발생기를 사용하였고, 각각의 주파수를 f1

= 1.945 GHz, f2 = 1.955 GHz인 두 신호를 이용하여 IM3 (1.94 GHz, 또는 1.96

GHz에서 전력이 큰 값)성분의 전력을 측정하였다.

<그림 3- 21>에서 two- tone 입력시 증폭기의 OIP 3 (3차 상호변조교차점) 특성

은 36 dBm을 얻고 있다. 목표값보다 4 dB정도 작은 값으로 출력측의 정합회로

가 전력정합과 선형정합을 모두 만족한 생태는 아니다. 향후 이에 대한 보완연

구가 필요할 것이다.



제 4 장 HEM T 저잡음증폭기 설계 및 제작

저잡음증폭기는 수신부의 최전단에 위치하며, 전제 수신부의 입력 반사손실과

잡음 지수를 결정한다. 그러므로 저잡음증폭기 자체의 잡음지수는 최소를 나타

내야 하며, 상대적으로 잡음지수가 큰 뒷단의 RF부품(주파수 혼합기, 발진기등)

등이 수신부 전체 잡음지수에 주는 영향을 줄이기 위해 충분히 큰 이득을 가져

야 한다[24]. 하지만 이득정합과 잡음정합의 차이로 인해 낮은 잡음지수와 낮은

입력측 반사손실은 서로 tr ade- off 관계[25]가 있다. 즉, 잡음지수를 낮추기 위한

잡음정합을 할 경우 입력측 반사손실이 커지고, 반면 입력측 반사손실을 줄이기

위한 정합을 할 경우 잡음지수는 커지게 된다. 위와 같은 저잡음증폭기의 문제

점은 직렬 궤환 소자인 인덕터를 이용하여 해결 할 수 있다[26]. 본 연구에서도

1차년도 연구에서 제작되었던 저잡음증폭기의 다소 큰 입력측 반사손실을 줄이

기 위하여 직렬 궤환 형태를 채택하였다.

단말기용 회로는 단말기 건전지의 기전력에 의존해야 하므로 낮은 소비전력

특성을 가져야 한다. 본 연구의 저잡음증폭기도 이런 특성을 위하여 바이어스 조

건을 VD S = 3 V, VG = - 1 V, ID S = 20 mA로 바꿔 재 설계 하였다. <표 4- 1>에서

는 설계사양을 보이고 있다.

<표 4- 1> RFIC 일체형 안테나용 저잡음증폭기의 설계목표

제 1 절 저잡음 P HEM T의 소신호 등가회로 모델

본 설계에서 사용된 HP社의 AT F - 35143 PHEMT 등가회로는 제작사로부터

제공된 아래의 Statz등가회로 모델을 이용하여 구현하였다[27].



<그림 4- 1> 패키지를 포함하는 HEMT 소신호 등가회로 모델

Beta =0.1 F C = 0.35 KF = 0 VBR = 5 EG = 0.7

VT O = - 0.95 Rc = 250 AF = 1 Is = 1e - 09 VT OT C = 0

Alpha = 4 CRF 0.1 T N OM = 27 N = 1 BET AT CE = 0

Lamb da = 0.09 RD = 1.5 XT I = 1 VBI = 0.7 F F E = 1

T het a = 0.3 RG = 7 Delta 1 = 0.3 RIN = 1 CGS = 7.1e- 13

T au = 5e- 12 RS = 0.45 Delta2 = 0.2 CDS = 1.8e- 13 CGD = 6.2e- 14

<표 4- 2> HP의 AT F - 35143 HEMT의 소신호 등가회로 파라미터

제 2 절 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기 설계

일반적인 저잡음증폭기의 설계에서는 능동소자의 입력 단자로부터 바라보아

신호원 임피던스와 잡음정합의 임피던스가 일치하도록 입력 정합회로를 설계한

다[32]. 그러나 잡음정합의 임피던스는 이득정합의 임피던스와 다른 위치에 있

으며, 이 결과로 입력 반사손실이 크다는 문제가 있다. 이런 문제점을 해결하기

위하여 잡음정합과 이득정합의 임피던스를 가깝게 시킬 필요가 있다. 이런 목적

에서 많이 사용되고 있는 방법으로, <그림 4- 2>에 보이는 직렬 궤환 소자인 소

스 인덕터를 사용하는 방법이 있다. 소스 인덕터는 직렬 궤환 소자이며, 증폭기

이득을 저하시키는 단점이 있지만, 최소잡음지수(F m in )에 영향을 미치지 않으며

이득정합의 임피던스를 크게 변화시킬 수 있기 때문에 증폭기 안정성을 향상시



킬 수 있다는 이점이 있다. <그림 4- 3>에 보인바와 같이 소스 인덕터의 값을

변화시키면, 잡음정합과 이득정합의 임피던스가 변화하지만, 일반적으로 두 임

피던스가 접근하는 방향으로 변화하기 때문에 특정의 주파수에서는 상당히 가

깝게 할 수 있다[26]. 이와 같이 소스 인덕터를 사용하는 것으로 입력 반사손실

특성이 양호한 저잡음증폭기를 설계 할 수 있다.

<그림 4- 2> 직렬 궤환을 이용한 저잡음증폭기

<그림 4- 3> 직렬 궤환 소자의 크기에 따른

잡음정합과 이득정합 임피던스의 변화



본 연구에서 사용하는 저잡음 소자(HP社 AT F - 35143)의 이득 특성상 설계 목표

사양인 선형이득 30 dB 이상을 만족하기 위하여, 회로구성은 2단 저잡음증폭기의

형태를 채택하였다. 전단 저잡음증폭기는 최소잡음특성을 얻기 위한 반사계수 Γ

O P T에 임피던스정합을 하였고, 입력 반사손실을 향상시키기 위하여 직렬 궤환 형

태로 설계하였다[28, 29, 30]. 후단 이득증폭기는 목표사양인 선형이득을 만족하기

위해 이득을 위주로 설계하였고, 증폭기의 고선형화, 안정화를 시키기 위하여 병렬

궤환 형태로 설계하였다.

1 . 전단 저잡음증폭기

저잡음증폭기의 설계시 고려사항은 잡음지수, 선형이득, 입/출력 반사손실, 안

정도 등이 있다. 하지만 이런 사항을 고려한 설계에 있어서 가장 큰 문제점은

최소잡음지수를 얻는 임피던스 정합점과 최대 허용 이득을 얻는 임피던스 정합

점이 같지 않다는 것이다. 낮은 잡음지수를 얻기 위해 입력단자를 ΓO P T에 정합

시키면 잡음지수는 최소잡음지수(F m in )으로 낮아지지만 입력단의 반사손실은 커

지게 되는 문제점이 있다.

입력 반사손실을 줄이기 위한 방법으로 isolator를 사용한 강제 정합방식과 평

형구조를 이용한 정합방식, 직렬 궤환을 이용한 방법들이 있다[26]. isolator를

사용한 경우는 삽입손실과 잡음지수의 증가라는 단점이 있고, 90°hybrid등을

이용한 경우는 그 크기의 증가가 불가피하게 된다.

본 연구에서 저잡음증폭기는 칩 안테나와의 일체화를 최종 목표로 하므로 저

잡음증폭기의 크기는 안테나의 접지면(18×12 mm 2 )에 맞추어 설계되어야 하므

로 회로크기의 증가는 큰 문제점으로 나타난다. 이와 같은 이유에서 본 연구에

서는 직렬 궤환 형태를 채택하였다. 소스 인덕터를 직렬 궤환 소자로 사용하였

고, 최소잡음지수(F m in )에 크게 영향을 미치지 않으며 이득정합점을 크게 변화시

킬 수 있는 장점과 회로 크기의 큰 변화가 없다는 이점이 있다.

<그림 4- 4>은 직렬 궤환 소자인 소스 인덕터의 크기에 따른 저잡음 PHEMT의

S11과 ΓOP T의 변화를 보이고 있다. <표 4- 3>는 소스 인덕터의 값에 따른 잡음

정합점과 이득정합점의 변화와 Gm a x , F m in의 변화를 보이고 있다. 직렬 궤환 소

자의 값은 목표사양 잡음지수와 선형이득과 제작요건을 고려하여 1.1 nH로 결



정하였다.

<그림 4- 4> Ls값에 따른 PHEMT (AT F - 35143)의 ΓO P T와 S 1 1의 변화

S 1 1* ΓO P T
Gm a x (dB) Fm in (dB)

mag ang mag ang
L=0 0.846 76.2028 0.6632 39.6359 18.17 0.29

L=0.1 0.7813 74.2983 0.6587 39.8092 18.25 0.29
L=0.3 0.6806 68.9903 0.6496 40.1522 18.08 0.29
L=0.5 0.6445 62.3185 0.6403 40.4896 17.58 0.29
L=0.7 0.5766 55.1630 0.6307 40.8201 17.00 0.29
L=0.9 0.5599 48.3004 0.6209 41.1425 16.17 0.29
L=1.1 0.5576 42.2109 0.6109 41.4553 14.9 0.29
L=1.3 0.5646 37.0666 0.6006 41.7570 14.14 0.28
L=1.5 0.5770 32.8364 0.5902 42.0459 13.68 0.28

<표 4- 3> 직렬 궤환 소자값에 따른 S 1 1*과 ΓO P T 변화

중심주파수 2.14 GHz에서 최소잡음지수를 위한 ΓO P T ( 0.64∠40.5 )를 결정하

여 입력 정합회로를 설계하였다. <그림 4- 5>는 전단 저잡음증폭기를 보이고 있

다.



<그림 4- 5> 전단 저잡음증폭기 회로도

전단 저잡음증폭기의 시뮬레이션 결과인 S 1 1과 S2 2를 <그림 4- 6>에서 보이고

있다. 저잡음증폭기의 입력단은 최소잡음지수를 얻는 임피던스 정합점과 최대 허용

이득을 얻는 임피던스 정합점이 다르기 때문에 일반적으로 S11의 크기가 큰 결과를

보인다. 하지만 본 연구에서는 직렬 궤환 소자인 소스 인덕터의 사용으로 S11의 특

성이 향상되었다. S22의 경우는 후단의 증폭기와의 결합을 고려한 정합회로의 설계

로 50Ω에 정합됨을 보이고 있다. 2.11- 2.17 GHz대역에서 입력측 방사손실 - 25.5

dB 이상이며, 출력측 반사손실 - 27.7 dB 이상이다.

<그림 4- 7>에서는 전단 저잡음증폭기의 잡음지수와 S2 1을 보이고 있다. S 2 1의

시뮬레이션 결과는 목표주파수 대역에서 13.6 dB 이상의 대역 특성을 보이고

있다. 직렬 궤환 형태로 인해 입력측 반사손실은 향상시켰지만, 이득의 경우는 감

소되는 결과를 보였다. 잡음지수의 결과는 0.69 dB 이하의 결과를 보이고 있다.

바이어스 회로는 RF신호에 영향을 미치지 않게 설계하였다. PHEMT의 입력

측(gate) 바이어스회로를 전압분배 회로를 이용하여 - 0.6 V가 인가 될 수 있도록

설계하였다. 출력측(drain) 바이어스회로는 λ/ 4 마이크로스트립 선로와 bypass



capacitor를 사용하여 설계하였다. 이 회로는 설계하는 중심주파수에서는 capacitor

와 마이크로스트립선로에 의해 개방으로 보이므로 정합회로에 영향을 주지 않는다.

<그림 4- 6> 전단 저잡음증폭기 S 1 1과 S2 2

<그림 4- 7> 전단 저잡음증폭기 잡음지수(NF )와 소신호 이득(S2 1)



2 . 후단 이득증폭기

전단 증폭기의 선형이득(S2 1)은 동작주파수 대역에서 13.6 dB 이상을 보였다.

하지만 설계목표사양인 30 dB를 만족하기 위해서는 약 15 dB 이상의 선형이득

특성을 갖는 이득증폭기를 후단에 설계하여야 한다. 그리고 다른 RF부품들과

부가적인 회로를 사용하지 않고 결합하여 사용하기 위해서는 후단의 출력측 반

사손실을 - 10 dB 이하로 낮추어야 한다.

후단의 이득증폭기는 위의 사항을 고려하여 설계하였고, 후단 이득증폭기의

경우는 증폭기를 광대역화, 고선형화, 안정화시킬 수 있는 방법으로 병렬 궤환

형태를 채택하여 설계하였다. <그림 4- 8>에서 후단 이득 증폭기의 회로도를 보

이고 있다.

일반적으로 궤환에 의하여 비선형 성분들은 1＋βA( β: 궤환이득, A:증폭기 이

득)으로 나누어지기 때문에 향상된 선형성을 얻을 수 있다[31]. <그림 4- 9>에서는

후단 이득 증폭기의 S11과 S22를 보이고 있다. S11의 경우는 전단 저잡음증폭기의 출

력측 소신호 특성 S22와 공액정합이 되도록 정합회로를 설계하였다. S2 2는 수신단의

다른 RF부품과의 결합을 위해 50Ω에 정합하였다.

목표주파수 대역에서 후단 이득증폭기의 잡음지수는 1.54 dB 이하와 S2 1은

17.3 dB 이상의 특성을 <그림 4- 10>에서 보이고 있다. 시스템 전체의 잡음지수

는 전단의 잡음지수에 따라 결정되어지므로 후단의 다소 높은 잡음지수는 크게

영향을 주지는 않는다.



<그림 4- 8> 후단 이득증폭기 회로도

<그림 4- 9> 후단 이득증폭기의 S 1 1과 S2 2



<그림 4- 10> 후단 이득증폭기의 잡음지수(NF )와 소신호 이득(S2 1)

3 . 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기

전단 저잡음증폭기와 후단 이득증폭기를 단간정합과 최적화를 통하여 2단 저

잡음증폭기를 설계하였다[32]. <그림 4- 11> , <그림 4- 12>에서는 2단 저잡음증

폭기의 회로와 시뮬레이션결과를 보이고 있다.

<그림 4- 11> 2단 저잡음증폭기 회로도



<그림 4- 12> 2단 저잡음증폭기의 시뮬레이션 특성결과

목표주파수 대역 2.11- 2.17 GHz에서 잡음지수 0.76 dB 이하의 결과를 보이고

있다. 안정계수 K는 부궤환효과로 1이상의 안정한 상태를 이루고 있다. S2 1의 결

과는 0.1 dB의 이득 평탄도를 가지며, 목표주파수 대역에서 30.3 dB 이상의 특성

을 보이고 있다. <그림 4- 13>에서는 2단 저잡음증폭기의 S 1 1, S2 2에 대한 시뮬

레이션 결과를 보이고 있다. 목표주파수 대역에서 입력 VSWR과 출력 VSWR

은 1.4이하의 결과를 보이고 있다.



<그림 4- 13> 2단 저잡음증폭기의 S 1 1과 S2 2

4 . 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기 패턴 레이아웃

본 연구의 2단 저잡음증폭기의 형태는 칩 안테나와의 일체화를 위해 안테나

의 접지면에 위치하는 형태를 가지게 될 것이다. <그림 4- 14>에서는 저잡음증

폭기와 전력증폭기가 결합될 안테나의 접지면을 보이고 있다.

< 그림 4- 14> 칩 안테나의 접지면 (RFIC 일체화 부분)

패턴설계는 HP - EEsof 社 Libra의 패턴 레이아웃을 기초로 하였고, AutoCAD

를 이용하여 실제 제작용 패턴 레이아웃을 설계하였다. 2단 저잡음증폭기의 패

턴 레이아웃은 칩 안테나의 접지면을 고려하여 그 크기가 18×12 mm 2를 넘지

않게 실행하였다. 기판의 비유전률(10.3)과 두께(0.635 mm )을 고려하여, 50Ω 마



이크로스트립라인 폭을 0.6 mm로 결정하였으며, RF선로사이의 coupling을 고려

하여 실행하였다[27]. <그림 4- 15>에서는 패턴 레이아웃과 실제 제작한 저잡음

증폭기를 보이고 있고, <표 4- 4>에서는 패턴 레이아웃상의 마이크로스트립선

로의 길이와 칩의 크기를 정리하였다.

(a) 패턴 레이아웃

(b) 제작된 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기

<그림 4- 15> 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기



라인번호 길이(㎜) 폭(㎜) 특성임피던스(Ω)
L1 12 0.6 50
L2 0.8 0.6 50
L3 15 0.6 50
L4 5.2 0.6 50
L5 1.5 0.6 50
L6 2.5 0.6 50
B1 13.5 0.2 75
B2 13.5 0.2 75

(a) 패턴 레이아웃상에서 마이크로스트립라인의 길이

소자번호 크기 소자번호 크기

C1 1000 pF R1 5.5k
C2 1.5 pF R2 500
C3 1000 pF R3 3.5k
C4 2 pF R4 500
C5 1000 pF R5 500
C6 1000 pF R6 3.5k
C7 50 pF R7 500
C8 1 pF R8 1200

C9 1000 pF R9 500

C10 1000 pF L1 2.2 nH

C11 1000 pF L2 2.2 nH

(b) 패턴 레이아웃 상에서 각 소자의 크기

<표 4- 4> 제작된 패턴 레이아웃의 각 소자의 크기

제 3 절 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기의 측정결과

실제 제작된 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기의 측정 주파수대역은 설계 목표 주파

수대역과 동일한 2.11∼2.17 GHz이며, 바이어스조건 VD S = 3 V, VG = - 1 V, ID S

= 20 mA의 경우에서 측정하였다.

제작된 직렬 궤환 2단 저잡음증폭기는 측정 중 나타난 발진으로 인해 그 특

성을 보일 수 없었다. 발진현상이 일어난 주파수대역은 8∼10 GHz이며, 발진에

대한 분석은 다음과 같다.

발진 원인은 직렬 궤환 소자인 인덕터로 추정할 수 있다. 제작된 직렬 궤환



저잡음증폭기의 설계는, PHEMT (AT F - 35143)의 제작사로부터 제공된 실측정 S

파라미터를 이용하여 실행하였다. 하지만 직렬 궤환 형태의 저잡음증폭기가 안

정적으로 동작하기 위해서는 능동소자만의 실측정 S 파라미터를 이용한 설계로

는 불충분하다. 즉, 직렬 궤환 형태의 저잡음증폭기 설계에는 능동소자에 직렬

궤환 소자인 소스 인덕터가 포함되었을 경우의 실측정 S 파라미터를 이용하여

설계해야 한다[33].

이와 같은 발진의 원인을 확인하기 위하여 다음과 같은 시뮬레이션을 하였다.

<그림 4- 16>에서는 주파수대역 0∼20 GHz에서 직렬 궤환 소자인 소스 인덕터

의 값에 따른 회로의 안정계수 K의 시뮬레이션 결과를 보이고 있다. 직렬 소스

인덕터의 크기가 0 nH에서 0.2 nH씩 증가함에 따라 안정계수는 점차적으로 1

이하의 특성을 보이고 있다. 이러한 특성 변화는 7∼12.5 GHz에서 발생되고 있

으며, 실제 제작된 직렬 궤환 저잡음증폭기의 실측정에서 나타난 발진 현상의

주파수대역과 근사한 주파수대역에서 보이고 있다.

(b ) Ls = 0.2 nH 경우

(d) Ls = 0.6 nH 경우

(a ) Ls = 0 nH 경우

(c ) Ls = 0.4 nH 경우



(f ) Ls = 1.1 nH 경우

<그림 4- 16> 직렬 궤환 소자 소스 인덕터(Ls)값에 따른 안정계수의 변화

제 4 절 Γ O P T 정합과 이득정합이 trade off된 저잡음증폭기

1 . 입력 정합회로의 최적화를 통한 저잡음증폭기 설계

제 3 절의 측정결과를 바탕으로 설계시의 문제점을 해결하기 위해 다른 형태의

저잡음증폭기를 재 설계하였다. 재 설계한 저잡음증폭기는 직렬 궤환 소자 소스

인덕터를 사용하지 않고 입력측 정합회로를 조절하여 소신호 이득, 잡음지수와

입력측 VSWR을 최적화시켰다. <그림 4- 17>에서 재 설계된 2단 저잡음증폭기

를 보이고 있으며, <그림 4- 18> , <그림 4- 19>에서는 잡음지수는 0.85 dB 이하,

소신호 이득 32 dB 이상, 입·출력 VSWR 1.5 이하의 시뮬레이션 결과를 보이

고 있다.

<그림 4- 17> 재 설계된 2단 저잡음증폭기의 회로

(e ) Ls = 0.8 nH 경우



<그림 4- 18> 재 설계된 2단 저잡음증폭기의 S 1 1과 S2 2

<그림 4- 19> 재 설계된 2단 저잡음증폭기의 잡음지수와 소신호 이득

이런 설계는 직렬 궤환 저잡음증폭기의 설계 특성인 0.76 dB 이하의 잡음지

수 보다는 약간 높은 0.85 dB 이하의 대역특성을 보이고 있지만, 소신호 이득은



32 dB 이상으로 2 dB 높은 대역 특성을 보이고 있다.

2 . 입력 정합회로의 최적화를 통한 저잡음증폭기 제작 및 측정

재 설계된 저잡음증폭기는 직렬 궤환 저잡음증폭기와 동일한 과정으로 패턴

레이아웃하였으며, 제작에 사용한 기판 역시 비유전률 10.2, 두께 0.635 mm의

듀로이드 기판을 사용하였다. <그림 4- 20>은 제작된 패턴 레이아웃과 실제 제

작된 저잡음증폭기를 보이고 있다.

(a) 재 설계된 2단 저잡음증폭기의 패턴 레이아웃

(b ) 재 설계된 2단 저잡음증폭기의 시작품

<그림 4- 20> 재 설계된 2단 저잡음증폭기



라인번호 길이(㎜) 폭(㎜) 특성임피던스(Ω)

L1 9.4 0.6 50

L2 1.4 0.6 50

L3 11 0.6 50

L4 1 0.6 50

L5 1.5 0.6 50

L6 3 0.6 50

(a) 패턴 레이아웃상에서 마이크로스트립라인의 길이

소자번호 크기 소자번호 크기

C1 1000 pF R1 5.5k

C2 2 pF R2 500

C3 2 pF R3 3.5k

C4 51 pF R4 500

C5 0.5 pF R5 500

(b ) 패턴 레이아웃상에서 각 소자의 크기

<표 4- 5> 재 설계된 2단 저잡음증폭기 패턴 레이아웃의 소자의 크기

제작된 ΓO P T 정합과 이득정합의 상관관계 최적화를 통한 저잡음증폭기

는 주파수대역 2.11∼2.17 GHz, 바이어스조건 VD S = 3 V, VG = - 1 V의 경우에서

측정하였다.

<그림 4- 21>에서는 실제 측정에 사용되었던 잡음지수 측정시스템의 개략도

를 보이고 있다. 잡음지수 측정시스템은 HP8970(Noise Figure Meter)의 측정 가능

주파수 범위를 2.11∼2.17 GHz(대역폭 60MHz) 이상에 맞추기 위해 HP8971(NF

T est Set과 신호 발생기) 등을 이용하여 <그림 4- 21>에서와 같이 설치하였다.

제작된 2단 저잡음증폭기(<그림 4- 21>에서 DUT )는 테스트지그를 이용하여 고

정시켰으며, 회로로부터 연결된 전선을 통해 바이어스 전압을 인가하였다. 이와 같

이 잡음지수 측정시스템을 설치한 후, 증폭기의 잡음지수와 소신호이득을 측정

하기전 잡음지수측정 시스템내의 손실을 고려하기 위하여 교정(Calibration )을

수행하였다.



<그림 4- 21> 잡음지수 측정시스템 개략도

<그림 4- 22>에서 실제 측정된 결과를 보이고 있다. 주파수 2.11 GHz에서 잡음

지수는 1.45 dB, 소신호 이득은 28.7 dB인 측정결과를 보이며, 중심주파수 2.14

GHz에서는 잡음지수 1.49 dB, 소신호 이득 28.3 dB의 측정결과를 보이고 있다.

2.17 GHz에서는 잡음지수 1.49 dB, 소신호 이득 28.1 dB인 측정결과를 보이고

있다.

2.11∼2.17 GHz의 주파수 대역(대역폭 60 MHz)에서 전반적인 특성으로 잡음

지수는 1.5 dB 이하의 잡음특성과 약 28 dB 이상의 소신호 이득 특성을 보이고

있다. 잡음지수의 평탄도(flatness )는 0.1 dB의 대역 평탄성을 보이고 있으며, 소

신호 이득의 경우 평탄도는 ±1 dB를 나타나고 있다.



주파수 Ga in NF

2 . 1 1 28.79 1.453

2 . 12 28.63 1.456

2 . 13 28.48 1.453

2 . 14 28.29 1.49

2 . 15 28.19 1.463

2 . 16 28.11 1.481

2 . 17 28.13 1.498

<그림 4- 22> ΓO P T 정합과 이득정합의 상관관계 최적화를 통한

저잡음증폭기의 소신호 이득과 잡음지수(NF )

VD S를 2.5 V, 3.6 V로 변화시킬 때의 잡음지수와 소신호 이득의 변화는<그림

4- 23> (a), (b)에 보이고 있다. (a)에서는 목표주파수 대역에서 잡음지수 1.4 dB

이하, 소신호 이득 28 dB이상의 특성을 보이고 있으며, (b )에서는 잡음지수 1.5

dB이하, 28 dB이상의 소신호 이득 특성을 보이고 있다. (a), (b ) 두경우 모두 대

역 평탄도는 잡음지수 ±0.1 dB, 이득은 ±1 dB의 결과를 보이고 있다. 잡음지

수와 소신호 이득의 VD S에 대한 전반적인 특성 변화를 알아보기 위하여, VD S =

2.5 V, 3 V, 3.6 V에서 측정하였다. 측정은 목표 주파수 대역의 중심 주파수인

2.14 GHz에서 실행하였으며, <그림 4- 24>에서 그 의존성을 보이고 있다.

VD S가 2.5 V에서 3.6 V까지 변화할 때, 잡음지수는 1.5 dB이하로 ±0.08 dB

의 편차를 보이고 있으며, 소신호 이득은 28 dB이상으로 ±0.01 dB의 편차를 보이

고 있다. 또한, 잡음지수와 소신호 이득의 ID S 의존성을 알아보기 위하여 ID S를

변화시켜 측정하였다. 그 측정결과를 <그림 4- 25>에 보이고 있다. VD S는 3 V

로 고정하고 VG를 변화시켜 ID S가 38, 43, 49, 55 mA로 변화할 때의 특성을 측

정하였다. 잡음지수는 1.5 dB 이하로 ±0.8 dB의 편차를 보이고 있으며, 소신호

이득은 28.5 dB 이상으로 ±0.8 dB의 편차를 보이고 있다



주파수 Ga in NF

2 . 1 1 29.6 1.365

2 . 12 29.38 1.391

2 . 13 29.2 1.374

2 . 14 28.99 1.407

2 . 15 28.87 1.388

2 . 16 28.79 1.393

2 . 17 28.78 1.435

(a) VD S = 2.5 V, ID S = 44 mA

주파수 Ga in NF

2 . 1 1 29.37 1.452

2 . 12 29.2 1.454

2 . 13 29.02 1.465

2 . 14 28.83 1.492

2 . 15 28.72 1.474

2 . 16 28.64 1.484

2 . 17 28.64 1.507

(b ) VD S = 3.6 V, ID S = 44 mA

<그림 4- 23> ID S = 44 mA 일 때, (a) VD S = 2.5 V, (b ) VD S = 3.6 V의

바이어스 조건에서 잡음지수와 소신호 이득의 주파수 의존성



<그림 4- 24> 중심주파수(2.14 GHz)에서

잡음지수와 소신호 이득의 VD S 의존성 (ID S = 44 mA 고정)

<그림 4- 25> 중심주파수(2.14 GHz)에서

잡음지수와 소신호 이득의 ID S 의존성 (VD S = 3 V고정)

저잡음증폭기의 선형성을 측정하기 위하여 <그림 3- 13> (a), (b)의 측정계를 이용

하여 <그림 4- 26>과 같은 입·출력 전력특성과 <그림 4- 27>과 같은 상호변조왜곡

특성을 얻었다. 선형이득 29 dB, 1 dB 이득압축 출력전력(P 1d B )는 10 dBm이다. <그

림 4- 27>에서 알 수 있듯이 증폭기의 선형성의 기준이 되는 OIP3는 20 dBm으로

목표값을 크게 상회하는 결과를 얻었다. 이와 같은 특성은 입력측의 잡음지수를 위



한 정합회로 및 출력측의 선형정합회로 설계가 잘 포함되었다고 할 수 있다.

<그림 4- 26> 2단 저잡음증폭기의 입ㆍ출력 전력 특성(@ 2.14 GHz)

<그림 4- 27> 2단 저잡음증폭기의 OIP3 특성



제 5 장 RF IC 일체형 안테나

본 장에서는 칩 안테나와 RFIC를 일체화한 특성을 서술하였다. <그림 5- 1>은

마이크로스트립 급전방식(a)과 Co- planar 급전방식(b )을 사용한 실제 제작 사진

이다.

(a) Co- planar 급전 (접지면) (b ) 마이크로스트립 급전(회로면)

<그림 5- 1> 칩 안테나와 RFIC를 일체화시킨 사진

<그림 5- 1> (a)에서 Coplanar 뒷면에 <그림 5- 1> (b)와 같은 RF회로가 제작

되어있다. (b )에서 안테나를 중심으로 왼쪽은 수신측인 저잡음증폭기부이며, 오

른쪽은 송신측인 전력증폭기부이다. 실제 제작된 일체형 안테나는 마이크로스트

립 급전 방식과 Co- planer 급전방식 모두 크기는 3 × 6 × 0.5 cm 3이다.

IMT - 2000 송수신 대역을 구분하기 위해서 Duplexer (LG정밀 제작)를 사용했

다. <표 5- 1>과 <그림 5- 2>는 일체화에 사용한 Duplexer의 전기적 사양과 통

과대역 특성 및 임피던스 특성을 보이고 있다.



P aram eter S pecific ation @ 25℃

T x

Pass Band 1920 - 1980 MHz

Pass Band Insertion Loss 2.3 dB max

Pass Band Return Loss (@ T x ) 10.0 dB min

Attenuation @ 2110 - 2170 MHz 45.0 dB min

@ 3840 - 3960 MHz 10.0 dB min

@ 5760 - 5940 MHz 5.0 dB min

Rx

Pass Band 2110 - 2170 MHz

Pass Band Insertion Loss 2.5 dB max

Pass Band Return Loss (@ Rx ) 10 dB min

Attenuation @ 1920 - 1980 MHz 50.0 dB min

@ 2490 - 2550 MHz -

@ 2300 - 2360 MHz -

Max . T ransmit Power 3 W

<표 5- 1> Duplexer의 전기적 사양

<그림 5- 2> Duplexer의 통과대역 특성과 임피던스 특성



<그림 5- 3>과 <그림 5- 4>는 칩 안테나와 RFIC를 일체화한 일체형 안테나의

방사패턴이다. <그림 5- 3>은 마이크로스트립 급전방식과 Duplexer를 사용했을

때, H- plane에서의 방사패턴이다.

<그림 5- 3> Duplexer를 이용한 회로의 방사패턴 (H- plane)

<그림 5- 4>는 Co- planar로 급전했을 때, H-plane(a)과 E- plane(b)에서의 방사패턴이

다.

(a) Co- planar H- plane 방사패턴



(b) Co- planar E - plane 방사패턴

<그림 5- 4> Co- planar로 급전했을 때, H- plane(a)와 E- plane(b)에서의 방사패턴

<그림 2- 26,27>과 <그림 5- 3,4>에서 보면, 안테나만의 방사패턴과 일체화했을

때의 방사패턴이 다르다. 이에 대한 원인은 칩 안테나만 있을 때와 접지면에 회

로를 사용했을 때에 안테나 주위 환경이 달라지고, 접지면에 유도되는 전류 특

성이 달라지기 때문에 나타나는 현상으로 여겨진다. 이러한 결과가 필연적이란

것을 보이기 위해서, <그림 5- 5>에서 일본의 칩 안테나 전문업체인 Murata사

의 방사패턴을 참고 자료로 제시한다.



<그림 5- 5> Murata사에서 개발한 WLAN용 칩 안테나의 방사패턴(참고 그림)



제 6 장 결 론

본 과제에서는 차세대 이동통신 시스템인 IMT - 2000 단말기 일체형 단말기

안테나를 설계, 제작하였다. Meander line을 이용한 내장형 칩 안테나를 설계하

기에 앞서, 선행 연구로써 순수 유전체 공진기 안테나에 관한 연구를 행하였다.

본 과제에서는 Dielectric w aveguide model 이론을 토대로 유전율 37.84와 90인

유전체 공진기 안테나의 공진 주파수 및 임피던스 대역폭에 대한 근사적 예측

값, 시뮬레이션값 및 측정값을 비교 분석함으로서 근사식의 정확도를 조사하였

다. 유전체의 종횡비에 따른 공진 주파수를 얻을 수 있는 3차원 그래프를 제시

하였고, 방사전력, 공진체에 축적된 평균 전기에너지 및 Q rad를 이용하여 얻은

이론적 대역폭을 공진체의 종횡비에 따라 그린 3차원 그래프도 제시하였다. 이

런 그래프를 이용하여 원하는 공진주파수와 대역폭을 갖는 최저 차수 모드를

얻기 위한 최적의 유전체 크기를 얻을 수 있는 방향을 제시하였다. 이와 같은

연구를 바탕으로, IMT - 2000 단말기에 내장 가능한 coplanar 급전방식과

microstrip line 급전방식의 meander line 칩 안테나를 설계, 제작하였다.

meander line의 각종 파라미터에 대한 연구 자료를 제시하였으며, 첨소화와 광

대역화 방안에 대해서도 기술하였다. 본 과제에서 설계, 제작된 meander line

칩 안테나는 11.5 ×4 ×1 mm 3의 크기이며, 1.91∼2.05 GHz (140 MHz : 7 %)

의 대역폭을 갖고, 이득은 약 1.5 dBi을 갖는다.

전력증폭기는 Excellics社의 PHEMT를 이용하여 IMT - 2000 상향주파수인

1.92∼1.98 GHz 대역에서 설계 및 제작하였다. 30 dBm 이상의 출력전력을 얻는

정합회로를 설계하기 위해서 본 연구에서는 시뮬레이터에 의한 비선형 회로 해

석 방법을 이용하였다. 이 방법은 사용하고자 하는 능동소자의 정확한 비선형

모델을 요구하기 때문에, PHEMT의 소신호·대신호 등가회로 모델의 파라미터

를 추출하였으며, 이를 이용하여 2단 전력증폭기를 설계 및 제작하였다.

2단 전력증폭기의 측정 결과로 주파수 1.92∼1.98 GHz 대역에서 25.4 dBm이

상의 출력전력(P 1d B ), 21 dB 이상의 전력이득, 22 % 이상의 전력부가효율을 얻

었다. <표 6- 1>에는 전력증폭기의 설계 목표, 시뮬레이션 및 측정 결과를 요약

하였다.



<표 6- 1> 전력증폭기의 설계 목표, 시뮬레이션 및 측정 결과 비교

저잡음증폭기는 HP社의 AT F - 35143 PHEMT를 이용하여 직렬 궤환 형태로

설계/제작하였다. 목표 주파수대역인 2.11∼2.17 GHz에서 소신호 이득 30 dB을

갖는 2단으로 설계하였다. 설계된 2단 저잡음증폭기는 Auto CAD를 이용하여

패턴 레이아웃 하였다. 패턴 레이아웃은 안테나와의 일체형을 고려하여 그 크

기(18 × 12 mm 2 )를 제한하였으며, 안테나의 급전선로와의 간섭을 고려하여 1

mm 이상의 간격을 유지하였다.

제작에 사용된 듀로이드기판은 그 질량에서 세라믹에 비해 가볍다는 장점이

있다. 이는 단말기에 장착시 단말기의 질량은 낮출 수 있다는 이점을 보일 수

있으며, 높은 유전률로 인해 세라믹기판을 이용하여 제작한 경우 보다 그 회로

의 크기를 줄일 수 있다.

실제 측정결과를 바탕으로 2단 저잡음증폭기를 설계 및 제작하였다. 2단 저잡

음증폭기는 직렬 궤환 소자 소스 인덕터를 사용하지 않고, ΓO P T 정합과 이득정

합의 trade off 관계를 고려하여 설계/제작하였다. 제작된 2단 저잡음증폭기의 실

제 측정결과는 2.11∼2.17 GHz에서 소신호 이득 28.5 dB 이상, 잡음지수 1.5 dB

이하의 대역특성을 보이고 있다.

<표 6- 1>에서 본 연구의 설계목표사양과 1차년도(1999. 3 ∼ 1999. 12)와 2차

년도(2000. 3 ∼ 2000. 12)의 과제 수행으로 실제 제작된 저잡음증폭기의 측정결

과를 보이고 있다.



<표 6- 2> 저잡음증폭기의 설계 목표 사양과 측정결과

1차년도에 비해 2차년도 과제 수행에서는 입력측(gate) 바이어스회로의 재설

계를 통해 잡음지수를 0.2 dB 개선하였다. 1차년도의 설계에서는 입력측 바이어

스회로를 저항을 이용한 전압분배회로를 통해 gate측에 - 0.4 V의 전압을 인가

해주었다. 하지만 이런 저항성분으로 인해 잡음지수가 증가되었다. 2차년도 과

제 수행에서는 이런 문제점을 조정하여 잡음지수를 개선하였다.

1차년도에 비해 다소 낮아진 소신호 이득의 경우는 회로의 저전력 소비를 위

해 낮은 바이어스조건(VD S = 3 V, ID S = 20 mA )에 맞추어 설계하였기 때문이

다. 실측정 결과에서 VD S를 실제 단말기의 사용전압인 3.6 V로 변화시키고, 전

류 ID S를 48 mA까지 증가시켰을 때, 소신호 이득이 29.7 dB까지 증가되는 특성

을 볼 수 있으며, 목표 사양인 30 dB이상의 소신호 이득은 미세 조정을 통해

충분히 얻을 수 있는 결과라 사료된다. 2차년도에는 저잡음증폭기의 선형특성

측정도 수행하여 10 dBm 의 출력전력(P 1- dB) 10 dBm 를 얻었으며, 20 dBm

의 상호변조왜곡특성(OIP3 )을 얻었다. 현재 증폭기의 선형성을 중요시하는 RF

시스템(IMT - 2000도 포함)에 응용 가능할 것이다. 입력측 VSWR의 경우는 다소

만족스럽지 못한 결과를 보이고 있다. 이와 같은 결과는 입력측과 출력측의 정

합회로가 정확하지 못한 이유를 그 원인으로 추정할 수 있다. 사용된 정합 소자

인 칩 커패시터의 실제적인 값과 제작에 사용된 칩 커패시터의 값의 차이가 이

런 원인으로 작용하였다.

본 연구는 RFIC 일체형 안테나를 통해 준마이크로파대의 RF 모듈의 일체화

기술을 확보하며, 차세대 이동 통신시스템인 IMT - 2000 단말기의 소형화, 경량



화, 저가격화에 기여하는데 그 목적을 두고 수행되었다. 각 부분의 특성을 위주

로 실행되었던 1차년도 과제 수행에 비해 2차년도에서는 실제적인 일체형에 중

점을 두어 실행하였다. RFIC분야에서는 세라믹기판에서 듀로이드기판으로 대체

제작하여 안테나와의 일체형을 가능하게 하였다. 안테나의 경우는 그 크기의 최

소화와 특성 향상을 위해 패치 안테나에서 칩 안테나로 대체하여 수행하였다. 실제

제작된 RFIC 일체형 안테나(크기: 3 × 6 × 0.5 cm3 )는 그 특성에서 IMT - 2000 단

말기용 RFIC 일체형 안테나로서 그 가능성을 보였다. 향후 연구로는 일체화로 인해

RFIC와 안테나간에 발생되는 간섭현상에 대한 대책과 일체형 제작과정에서 나타나

는 문제점에 대한 지속적인 연구로 인해 그 가능성은 더욱 향상되리라 사료된다.
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